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Introduction ge´ne´rale
Contexte de l’e´tude
Les syste`mes de te´le´communications et plus particulie`rement les syste`mes de commu-
nication sans ﬁl ont connu une e´volution spectaculaire au cours de ces deux dernie`res
de´cennies. Cette e´volution est alle´e de pair avec les prouesses re´alise´es en e´lectronique
nume´rique. Les syste`mes de communication sans ﬁl sont devenus presque omnipre´sents
dans nos vies. Dans nos poches, on peut trouver des te´le´phones, agendas e´lectroniques,
syste`mes de positionnement par satellite, tous communiquant entre eux et avec l’exte´rieur.
Au bureau ou a` la maison, nous sommes entoure´s de dispositifs de stockage de donne´es,
ordinateurs, centres multime´dia et te´le´vision, alarmes et capteurs, qui eux aussi commu-
niquent. Et toutes ces communications sans ﬁl, impliquant liberte´, disponibilite´ et confort,
peuvent s’e´tablir graˆce au transfert d’informations par ondes hertziennes.
Malgre´ cette e´volution spectaculaire dans le domaine des te´le´communications, c’est
a` de nouveaux challenges que sont confronte´s aujourd’hui les industriels. Compte tenu
des facteurs socio-e´conomiques, la demande des usagers en terme de communication est
pre´cise : transmettre et/ou acce´der a` un volume d’information (de taille de plus en plus
importante), le plus vite possible, avec la plus grande souplesse possible, le tout avec
une mobilite´ sans limite et sur des supports miniaturise´s. De nos jours, nous ne nous
contentons plus de parler avec un interlocuteur au te´le´phone, mais nous exigeons une
bonne qualite´ de la communication et souvent on veut voir l’image en temps re´el de notre
interlocuteur sur notre support de communication (“visiophonie, te´le´confe´rence, etc). Les
ope´rateurs de te´le´phonie, eux aussi, veulent maximiser le nombre d’abonne´s, la qualite´
qui leur est oﬀerte, et le nombre de communications qui s’e´tablissent, et donc souhaitent
maximiser la quantite´ d’information et la capacite´ des re´seaux. Des utilisateurs de plus en
plus gourmands en de´bit de donne´es, information et capacite´ d’un coˆte´ ; et des fournisseurs
en concurrence entre eux aﬁn de satisfaire au mieux les besoins en termes de qualite´ et
quantite´ d’information des utilisateurs.
Pour re´pondre a` cette multitude de sollicitations, nous avons par ailleurs assiste´ a` une
prolife´ration de standards de communications a` de nouveaux types de modulations, etc.
Bien souvent, ces standards de communications ont des parties radio incompatibles entre
elles. Et pour re´pondre aux proble`mes d’incompatibilite´ entre standards de communica-
tions, le concept de Radio Logicielle (RL) ou Software Radio (SWR) en anglais a e´te´
introduit.
La Radio Logicielle sous entend un contexte multi-standards, multi-modulations, multi-
modes, de lien radio re-conﬁgurable. C’est une technologie capable de moduler ou de
de´moduler en nume´rique n’importe quel signal en tout temps et en tout lieu. Cela implique
donc une grande diversite´ de bandes de fre´quences a` traiter, des techniques de modulation
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et d’acce`s (diﬀe´rentes) a` prendre en conside´ration.
Avant d’en arriver au concept de la Radio Logicielle, l’OFDM pour “Orthogonal Fre-
quency Division Multiplexing” [1] qui est une technique de modulation multiporteuses
sophistique´e a fait ses preuves dans le domaine de la communication sans ﬁl permettant
aux technologies actuelles d’atteindre un de´bit de transmission e´leve´. Elle est utilise´e dans
la plupart des standards de communication. On peut citer en autre, l’ADSL (“Asymmetric
Digital Subscriber Line”) qui est une technique de communication qui permet d’utiliser
une ligne te´le´phonique d’abonne´ pour transmettre et recevoir des signaux nume´riques a` des
de´bits e´leve´s (l’internet haut de´bit), le WI-FI , le WIMAX (“Worldwide Interoperability
for Microwave Access”) appartenant a` la famille du standard IEEE 802.xx et permettant
la transmission de donne´es sans ﬁl haut de´bit. La technique de modulation OFDM est
utilise´e dans la diﬀusion audio nume´rique (DAB pour “Digital Audio Broadcasting”) et
dans la diﬀusion vide´o nume´rique (DVB pour “Digital Video Broadcasting ”). Elle est en
phase de normalisation dans le LTE (“Long Term Evolution”) pour la future norme de
re´seau mobile de quatrie`me ge´ne´ration (4G).
Ces nouvelles technologies se basant sur les modulations multiporteuses orthogonales,
pre´sentent des avantages ainsi que des inconve´nients. Les avantages concernent princi-
palement la robustesse du signal vis-a`-vis du canal multitrajet avec e´vanouissements et
l’encombrement spectral optimal.
En revanche, un des principaux inconve´nients est que les signaux OFDM ont une forte
ﬂuctuation d’enveloppe qui est caracte´rise´e par un “facteur de creˆte” e´leve´. Le “facteur
de creˆte” est e´quivalent au PAPR (“Peak-to-Average Power Ratio”) qui est l’appellation
couramment utilise´e dans la litte´rature (i).
Cette caracte´ristique (a` savoir le PAPR e´leve´) rend les signaux OFDM tre`s sensibles
aux non-line´arite´s des composants analogiques, en particulier celles de l’ampliﬁcateur de
puissance.
L’ampliﬁcateur de puissance (HPA pour “High Power Ampliﬁer”) est un e´le´ment
de´terminant dans une chaˆıne de communication dans la mesure ou` il a une inﬂuence
pre´ponde´rante sur le bilan global de transmission en terme de puissance, de rendement et
de distorsion. En terme de consommation, l’ampliﬁcateur de puissance est l’e´le´ment qui
consomme le plus d’e´nergie parmi tous les e´le´ments de l’e´metteur. Il est donc important
de le faire fonctionner avec le plus grand rendement possible, surtout pour des terminaux
mobiles ou` la consommation est un facteur de´cisif de´cidant de leur autonomie. Malheu-
reusement, pour un rendement e´leve´, l’ampliﬁcateur de puissance doit fonctionner dans
une zone dite non-line´aire (ou de saturation), or c’est dans cette zone que se pre´sentent
les non-line´arite´s de l’ampliﬁcateur, sources de distorsions (inter-modulation, remonte´e
spectrale, etc.) des signaux a` transmettre. Ces eﬀets sont d’autant plus geˆnants que les
signaux a` ampliﬁer sont a` fort PAPR. Bien souvent, on est oblige´ de prendre un recul
suﬃsant pour que l’ampliﬁcateur de puissance ne sature pas le signal a` ampliﬁer. Ce qui
revient donc a` faire travailler l’ampliﬁcateur de puissance dans une zone fortement line´aire
avec une de´gradation importante de son rendement et donc avec une augmentation de la
consommation globale du terminal mobile pour une meˆme zone de couverture.
On comprend alors qu’il est ne´cessaire d’optimiser la consommation de l’ampliﬁcateur
de puissance en le faisant ope´rer le plus proche possible de sa zone de saturation qui
repre´sente la zone a` rendement optimal. Aﬁn de se reprocher de la zone de saturation sans
trop saturer le signal d’entre´e, il faut alors re´duire les ﬂuctuations d’enveloppe du signal
(i). Le “facteur de creˆte” d’un signal n’est rien d’autre que la racine carre´e du PAPR de ce signal.
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OFDM, et donc son PAPR.
Les premie`res e´tudes pousse´es concernant la re´duction du PAPR sont apparues de fac¸on
concomitante avec les standards de communication a` base de modulations de type OFDM,
au de´but des anne´es 90. Il existe aujourd’hui une multitude de techniques de re´duction
du PAPR. Compte tenu du nombre tre`s important de ces me´thodes, le lecteur pourra
se re´fe´rer a` [2] ou` une classiﬁcation ge´ne´rale des me´thodes de re´duction du PAPR et de
correction des non-line´arite´s est propose´e. Certaines techniques agissent sur l’ampliﬁcateur
aﬁn d’e´viter la saturation du signal d’entre´e et d’autres techniques se basent plutoˆt sur un
traitement re´alise´ directement au niveau du signal.
Cependant, agir sur un signal pour re´duire son PAPR se fait souvent au de´triment
de l’augmentation de la complexite´ du syste`me et/ou de l’augmentation de puissance
moyenne, de la de´gradation du taux d’erreur binaire (TEB) et/ou de la remonte´e des
lobes secondaires et/ou encore de la diminution du de´bit utile. Il semble cependant qu’au-
jourd’hui les techniques “ajout de signal” soient regarde´es de plus en plus pre`s du fait en
particulier de leur forte capacite´ a` re´duire le PAPR, et souvent du fait qu’elles ne de´gradent
pas le TEB et sont en ge´ne´ral a` compatibilite´ descendante (ii). Une technique “ajout de
signal” est une technique qui permet la re´duction du PAPR par l’ajout d’un ou plusieurs
signaux appele´s “signaux additionnels” ou “signaux de re´duction du PAPR” ou encore
“signaux correctionnels”. Ce sont des techniques de re´duction du PAPR particulie`rement
attrayantes et prometteuses ; elles ont d’ailleurs e´te´ normalise´es dans le DVB-T2. C’est
pour cette raison qu’elles ont e´te´ sujet a` e´tude dans cette the`se.
Objectif de la the`se
Nos travaux de recherche se placent dans un contexte ou` il est question de concilier
rendement e´nerge´tique (besoins de re´duction de la consommation de l’e´metteur, pour plus
d’autonomie) et line´arite´ (pour transmission de bonne qualite´ des donne´es) de l’ampliﬁ-
cateur de puissance pour signaux large bande, a` fort PAPR de type OFDM.
Pour cela, nous allons nous focaliser sur les techniques “ajout de signal” de re´duction
du PAPR et plus particulie`rement sur celles qui sont a` compatibilite´ descendante. Le
choix des techniques “ajout de signal” se justiﬁe par le fait qu’elles nous ont paru les
moins complexes et satisfont les principales contraintes (consommation et inte´gration)
d’un syste`me embarque´. La contrainte de compatibilite´ descendante nous a paru essentielle
dans le sens ou` il y a un enjeu e´conomique pour les ope´rateurs et les acteurs du monde des
te´le´communications. En eﬀet si la technique est a` compatibilite´ descendante, le re´cepteur
reste transparent a` la nature du traitement re´alise´ en e´mission avant ampliﬁcation. Et pour
les ope´rateurs, cela leur permet de proposer des e´metteurs incorporant des techniques de
re´duction du PAPR sans qu’ils ne modiﬁent les re´cepteurs existants.
Synoptique
Le pre´sent travail est structure´ autour de six chapitres. Ces six chapitres sont regroupe´s
en deux parties.
La premie`re partie qui regroupe les trois premiers chapitres situe le contexte d’e´tude
de la the`se. Elle de´crit les syste`mes de communication multiporteuses de type OFDM,
(ii). Une technique est a` compatibilite´ descendante lorsque son imple´mentation dans un e´metteur d’un
syste`me de transmission est sans modiﬁcation du re´cepteur associe´.
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puis pose le proble`me de l’ampliﬁcation non-line´aire et enﬁn dresse un e´tat de l’art des
techniques de re´duction du PAPR. Des contributions sont apporte´es dans cette partie
notamment dans la classiﬁcation des techniques de re´duction du PAPR a` l’e´mission.
• Le premier chapitre situe le contexte de notre e´tude, aborde les syste`mes de communi-
cation multiporteuses de type OFDM. Il de´crit les e´le´ments composant une chaˆıne de
transmission OFDM et e´tudie le signal OFDM en se focalisant sur l’e´tude de´taille´e du
PAPR de l’OFDM. De l’analyse du PAPR du signal OFDM, il de´coule que les signaux
OFDM ont un PAPR e´leve´ qui les rend tre`s sensibles aux non-line´arite´s des composants
analogiques, en particulier celles de l’ampliﬁcateur de puissance (HPA).
• Le deuxie`me chapitre expose les caracte´ristiques de l’ampliﬁcateur de puissance. De
fac¸on plus vaste, il traite des ge´ne´ralite´s sur l’ampliﬁcateur de puissance a` savoir, la
caracte´ristique de transfert qui traduit les relations entre´es / sorties, des notions de
gain, de rendement (rendement en puissance et rendement en puissance ajoute´e), de
classe de fonctionnement et des eﬀets me´moires de l’ampliﬁcateur. De l’analyse des
eﬀets de l’ampliﬁcation de signaux a` enveloppe non constante (de type OFDM), il
nous a paru ne´cessaire de re´duire le PAPR dans le but ve´ritable d’augmenter le ren-
dement e´nerge´tique de l’ampliﬁcateur de puissance tout en assurant une bonne qualite´
de transmission du signal a` e´mettre.
• Le troisie`me chapitre de´ﬁnit les diﬀe´rents crite`res de me´rite (performance en re´duction
du PAPR, de´gradation du TEB, complexite´, etc) permettant d’e´valuer les performances
d’une technique de re´duction du PAPR dans son environnement de fonctionnement,
puis dresse un e´tat de l’art des techniques de re´duction du PAPR a` l’e´mission en se
focalisant sur celles qui sont dites “ajout de signal” car elles sont simples et satisfont
les principales contraintes d’un syste`me embarque´. Et lorsqu’elles sont a` compatibilite´
descendante, elles permettent au re´cepteur de rester transparent au type de traitement
(de la re´duction du PAPR) re´alise´ en e´mission. Dans ce chapitre nous proposons une
contribution a` la classiﬁcation des techniques de re´duction du PAPR a` l’e´mission en
pre´sentant une extension de la classiﬁcation des techniques de re´duction du PAPR a`
l’e´mission e´tablie par Y. Louet et J. Palicot dans [2]. Dans cette nouvelle classiﬁcation,
les techniques de re´duction du PAPR dites de “distorsions” sont conside´re´es comme
des techniques “ajout de signal”.
La deuxie`me partie regroupe les chapitres 4, 5 et 6. Elle se focalise sur les techniques
de re´duction du PAPR dites “ajout de signal” et pre´sente la partie importante de nos
contributions.
• Le quatrie`me chapitre est plus focalise´ sur les techniques “ajout de signal” de re´duction
du PAPR dites de “distorsions”. Dans ce chapitre, apre`s avoir donne´ une de´ﬁnition
des techniques de “distorsions” et rappele´ le the´ore`me de Bussgang et son corollaire
[3] qui est souvent appele´ de´composition de Bussgang, nous caracte´risons analytique-
ment les performances des techniques dites de “distorsions” en nous appuyant sur la
de´composition de Bussgang. Cette e´tude analytique a consiste´ a` exprimer the´oriquement
la variation de la puissance moyenne, la distribution du PAPR du signal apre`s sa
re´duction et enﬁn la me´trique SNDR (“Signal-to-Noise and Distortion Ratio”) de ces
techniques dites de “distorsions”.
Dans la suite du chapitre, en nous appuyant sur la de´composition de Bussgang nous
montrons qu’elles sont des techniques de type “ajout de signal”. Nous montrons par la
suite que, dans les techniques de distorsions, le signal de re´duction du PAPR introduit
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implicitement du bruit a` l’inte´rieur de la bande utile du signal et du bruit a` l’exte´rieur
de la bande utile du signal. Ces distorsions de´gradent la qualite´ de la transmission. Ainsi
donc, pour les atte´nuer ou meˆme les supprimer, nous proposons deux types de ﬁltres
nume´riques a` base de FFT/IFFT. Dans la dernie`re partie du chapitre, nous proposons
un troisie´me ﬁltre nume´rique a` base de FFT/IFFT qui permet de transformer toute
technique de “distorsions” en technique “Tone Reservation” (TR). Ce re´sultat constitue
une contribution importante de la the`se.
Toutes les contributions propose´es dans ce chapitre, nous ont permis de de´velopper
deux nouvelles techniques “ajout de signal” qui font l’objet des deux derniers chapitres
de la the`se.
• Le cinquie`me chapitre traite de la Me´thode Ge´ome´trique de re´duction du PAPR et de
ses variantes qui sont toutes des techniques “ajout de signal” de re´duction du PAPR
a` compatibilite´ descendante. Dans ce chapitre, nous de´crivons la me´thode ge´ome´trique
de re´duction du PAPR dans sa forme classique appele´e “Me´thode Ge´ome´trique Classi-
que” (MGC). Ensuite nous caracte´risons the´oriquement ses performances en donnant
l’expression analytique de sa variation de puissance moyenne, de son gain de re´duction
du PAPR et de sa me´trique SNDR. Par la suite, nous proposons deux variantes de
la MGC : la “Me´thode Ge´ome´trique Ame´liore´e” (MGA) dont l’objectif est de re´duire
les inconve´nients de la MGC tout en maximisant le gain de re´duction du PAPR et
la “TR-MGA” qui est la transformation de la MGA en “Tone Reservation”. Dans la
dernie`re partie du chapitre, nous comparons la “TR-MGA” a` deux autres techniques
TR dont les principes sont donne´s en annexe B de la the`se.
• Dans le sixie`me et dernier chapitre, il est question de re´duire le PAPR des signaux mul-
tiporteuses par le biais de la fonction se´cante hyperbolique. Pour cela, nous pre´sentons
le principe de la re´duction du PAPR via la “se´cante hyperbolique”, puis nous donnons
ses performances the´oriques a` travers des de´veloppements de l’expression analytique
de sa variation de puissance moyenne, de sa distribution du PAPR et de sa me´trique
SNDR. Par la suite, nous de´crivons et e´tudions la technique de la se´cante hyperbo-
lique a` base d’e´creˆtage pour la re´duction du PAPR aussi appele´e technique “HSC”
pour “Hyperbolic Secant based Clipping” en anglais. Cette nouvelle forme de “clip-
ping” est ensuite compare´e a` d’autres formes de “clipping” connues de la litte´rature.
Comme, il est possible de transformer toute technique de “distorsions” en TR, dans la
dernie`re partie du chapitre, nous proposons de transformer la HSC en technique TR
que nous nommons la “TR-HSC”. Cette dernie`re est ensuite e´tudie´e et compare´e avec
deux autres techniques TR dont les principes ont e´te´ donne´s en annexe B de la the`se.
Ce manuscrit comporte e´galement trois annexes :
• L’annexe A donne le de´tail des calculs des e´le´ments de probabilite´s qui ont servi a`
caracte´riser the´oriquement des performances de la “Me´thode Ge´ome´trique Classique”
(MGC) de re´duction du PAPR.
• L’annexe B de´crit de fac¸on de´taille´e quelques techniques “ajout de signal” de re´duction
du PAPR a` compatibilite´ descendante de la litte´rature avec lesquelles nous nous sommes
souvent compare´s dans cette the`se.
• L’annexe C a fait l’objet de contrat entre Thale`s Alenia Space (ex Alcatel Alenia
Space) et Supe´lec ou` il e´tait question d’analyser le PAPR des signaux dans un contexte
de transmission par satellites de te´le´communication et d’e´tudier les techniques de
line´arisation nume´rique des ampliﬁcateurs de puissance.
5
Introduction
6
Premie`re partie
Syste`mes OFDM, Ampliﬁcation
Non-line´aire et Traitements des
non-line´arite´s
7

Chapitre 1
Proce´de´s de Modulation OFDM
Sommaire
1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9
2 La modulation OFDM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9
2.1 Historique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9
2.2 Principes et fonctionnement de l’OFDM . . . . . . . . . . . . . . 12
2.3 Implantation nume´rique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13
2.4 Intervalle de garde . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15
2.5 Exemple : Re´seaux sans ﬁls IEEE 802.11a/g . . . . . . . . . . . . 16
3 Les caracte´ristiques du signal OFDM . . . . . . . . . . . . . . . 19
3.1 Distribution du signal OFDM-Histogramme . . . . . . . . . . . . 19
3.2 De´ﬁnition et analyse du PAPR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20
3.3 Distribution du PAPR des signaux OFDM . . . . . . . . . . . . 22
4 Les avantages et les limites de l’ OFDM . . . . . . . . . . . . . . 26
4.1 Les avantages de l’OFDM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
4.2 Les limites de l’OFDM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
5 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
1 Introduction
Dans ce chapitre, nous aborderons le principe des syste`mes multiporteuses. Nous
de´crirons les e´le´ments composant une chaˆıne de transmission OFDM et nous donnerons
quelques exemples de syste`mes de transmission multiporteuses. Le signal OFDM sera en-
suite e´tudie´ a` travers une e´tude approfondie de son enveloppe complexe. Nous terminerons
le chapitre en citant les avantages et inconve´nients de la modulation OFDM.
2 La modulation OFDM
2.1 Historique
L’invention et l’e´volution des outils de communication remontent aux de´buts de la
civilisation. Que ce soit au moyen de dessins primitifs ou de signaux de fume´e, les hommes
ont de tout temps ressenti le besoin de communiquer entre eux. Les e´volutions constantes
en matie`re de communication ont re´volutionne´ la manie`re d’e´changer des informations
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avec l’e´mergence des nouvelles technologies avec lesquelles les utilisateurs exigent plus de
mobilite´ et un acce`s sans ﬁl se´curise´.
La communication sans ﬁl ou communication sans caˆble devient de plus en plus pre´sent
dans notre quotidien et est entrain de s’installer de fac¸on rapide et ine´luctable dans nos
moeurs. En 1990, un te´le´phone mobile e´tait encore tre`s cher, alors qu’aujourd’hui la plupart
des adolescents en ont un, ils l’utilisent pas seulement pour les appels, mais aussi pour la
transmission de donne´es. De plus en plus de technologie que nous utilisons quotidiennement
utilisent des re´seaux locaux sans ﬁl. De l’audio a` la te´le´vision tout est nume´rique.
Bon nombre de ces applications utilisent des syste`mes de communication sophistique´es
base´s sur l’ OFDM (“Orthogonal Frequency Division Multiplexing”). L’ OFDM est un
proce´de´ de codage de signaux nume´riques par re´partition en fre´quences orthogonales sous
forme de multiples sous-porteuses.
L’ide´e de diviser une bande fre´quentielle du signal transmis en un groupe de bandes ad-
jacentes remonte a` la ﬁn des anne´es 50 avec la socie´te´ Collins Radio Co. Kineplex system [4]
ou` un premier modem HF utilisant des modulations 2-FSK sur 20 on 40 voies en paralle`le
fut propose´ en 1957. L’ide´e consistait a` e´mettre simultane´ment sur des fre´quences por-
teuses diﬀe´rentes des modulations a` bas de´bits. Chaque porteuse e´tait, donc, peu sensible
aux eﬀets du canal tandis que l’e´mission de plusieurs porteuses en meˆme temps permettait
d’obtenir un de´bit binaire de 3 kbit/sec dans la bande de 0 a` 3 kHz. D’autres e´tudes [5]
permirent d’apporter des ame´liorations a` cette premie`re version de modem multiporteuses
et de re´aliser un modem nomme´ “KINEPLEX”. Le principe e´tait assez eﬃcace pour ga-
rantir un bon de´bit sans aucun impact ne´gatif sur le TEB (Taux d’Erreur Binaire), mais
les N voies (sous-porteuses) envoye´es en paralle`le augmentaient l’encombrement spectral
du signal e´mis. Les chercheurs pense`rent, alors que l’on pouvait recouvrir partiellement les
spectres des sous-porteuses en re´duisant ainsi la bande occupe´e. Mais a` l’e´poque, ce recou-
vrement spectral restait juste une solution the´orique. Ils ne savaient pas encore comment
les sous-porteuses pouvaient se chevaucher sans de´grader les performances du syste`me.
Par la suite, d’autres chercheurs s’inte´resse`rent de plus en plus aux modulations multi-
porteuses. En 1966 des conditions d’orthogonalite´ furent mises en e´vidence [6]. Cela aurait
permis aux spectres des sous-porteuses respectives de se chevaucher, en optimisant ainsi
la bande occupe´e du signal e´mis. Dans ce meˆme article, plusieurs lemmes et the´ore`mes
concernant les parame`tres de la modulation (forme d’onde, espace entre les sous-porteuses,
etc) pour assurer l’orthogonalite´ furent de´montre´s. De`s lors, on commenc¸a a` parler de
“Orthogonal Frequency Division Multiplexing” (OFDM) comme un type de modulations
multiporteuses avec des proprie´te´s tre`s avantageuses (l’orthogonalite´). Quelques anne´es
plus tard dans [7], on retrouve les performances the´oriques d’un syste`me de transmis-
sion utilisant une modulation OFDM, avec un inte´reˆt particulier pour l’optimisation des
instants d’e´chantillonnage en re´ception. Cependant, on s’aperc¸ut que la synchronisation
(en temps et en fre´quence) repre´sentait un proble`me crucial pour ces modulations car en
de´pendait fortement l’orthogonalite´ entre les sous-porteuses [8]. Malgre´ cette diﬃculte´,
un syste`me OFDM pour le canal HF, avec des performances sensiblement meilleures que
celles des modulations monoporteuses, fut pre´sente´ dans [9]. Le premier brevet de modem
OFDM fut ﬁnalement de´pose´ aux E´tats-Unis en 1970 [10].
La complexite´ en terme de re´alisation et de mise en oeuvre (banc de modulateurs,
synchronisation, etc) de ces modems OFDM ne permettait qu’une utilisation dans le do-
maine militaire. On e´tait alors amene´ a` trouver un moyen pour re´duire la complexite´ des
syste`mes OFDM. Il fut, donc, de´montre´ [11] que l’on pouvait avantageusement remplacer
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la batterie de modulateurs en e´mission et en re´ception par des FFT (“Fast Fourier Trans-
forms”). Cette solution s’imposa alors pour tous ces syste`mes de transmission. En 1979,
avec l’apparition des DSP (“Digital Signal Processor”), la FFT pouvait eˆtre imple´mente´e
sur ces circuits nume´riques rendant les syste`mes OFDM beaucoup plus souples a` re´aliser.
Plus re´cemment en 1997, d’autres travaux sur cet aspect de syste`mes OFDM ont e´galement
de´montre´ [12] que la transforme´e d’Hadammard pouvait remplacer le banc de modulateurs.
Pendant les anne´es 80, lorsque le projet de radio-diﬀusion nume´rique DAB (“Digital
Audio Broadcasting”) fut lance´, il fut de´montre´ que les modulations OFDM pouvaient
garantir les performances de´sire´es pour le syste`me DAB, a` l’aide d’un codage correcteur
de type convolutif. Ces modulations furent alors appele´es COFDM (“ Coded OFDM”) [1].
Depuis, d’autres types de codage de canal, en particulier Reed-Solomon, ont e´te´ utilise´s
en comple´ment ou a` la place des codes convolutifs. Le de´veloppement toujours croissant
des DSP permettait de franchir de plus en plus les proble`mes lie´s a` la mise en oeuvre des
modulations OFDM ainsi, en 1991, l’ETSI retient l’OFDM comme modulation standard
pour le DAB.
Depuis, plusieurs standards ont adopte´ la technique de modulation OFDM. L’OFDM
est utilise´e par la norme DSL (“Digital Subscriber Line/Loop”) permettant une transmis-
sion des donne´es hauts de´bits sur paires de cuivre torsade´es pour l’internet. L’inte´reˆt de
ce proce´de´ repose sur le principe qu’on utilise la ligne te´le´phonique pour transmettre les
donne´es graˆce a` un modem branche´ directement au caˆble te´le´phonique. On ne touche donc
pas a` l’infrastructure de´ja` existante. Dans le cas de l’ADSL (“ Asymmetric DSL”) dont
l’application principale est l’internet haut de´bit, l’utilisation d’une modulation complexe
comme l’OFDM, graˆce a` sa bonne eﬃcacite´ spectrale, a permis d’atteindre des de´bits
e´leve´s [13]. En 1996, la socie´te´ TELIA proposa une interface radio base´e sur l’OFDM pour
les syste`mes de communication mobile UMTS [14]. Cette proposition ouvrait des perspec-
tives ambitieuses dans le domaine du MC-CDMA (“MultiCarriers-Code Division Multiple
Access”).
En 1995, dans le domaine de la te´le´vision nume´rique hertzienne, le standard DVB-T
(“Digital Video Broadcasting - Terrestrial”) fut adopte´ [15] et s’appuie sur la modulation
OFDM avec un codage de canal (COFDM). Entre 1999 et 2001, on voyait apparaˆıtre les
standards WLAN (“ Wireless Local Area Network”), comme le IEEE 802.11a/g nomme´
Wi-Fi qui adoptaient la modulation multiporteuses OFDM comme spe´ciﬁcation princi-
pale de leur couche physique. Dans ce contexte de transmission haut de´bit, un des gros
proble`mes est le“ Peak-to-Average Power Ratio” (PAPR) e´leve´ duˆ aux ﬂuctuations de l’en-
veloppe du signal OFDM, qui engendrent des distorsions non-line´aires. Nous reviendrons
sur ce proble`me de distorsions non-line´aires dans les prochains chapitres.
En 2005, un nouveau standard base´ sur l’OFDM vit le jour ; il s’agit du IEEE 802.16
nomme´ WIMAX. Ce syste`me garantit un de´bit the´orique jusqu’a` 80 Mbps et une porte´e
de 50 km. De´but 2006, le proce´de´ de modulation OFDM a e´te´ adopte´ pour les communi-
cations a` tre`s haut de´bit (480 Mbps) et a` courte porte´e (10 m), base´es sur la technologie
“Ultra Wide Band”. Le projet LTE (“Long Term Evolution”) qui a de´bute´ en 2004, avec
comme objectif de de´ﬁnir les spe´ciﬁcations techniques de la future norme de re´seau mo-
bile de quatrie`me ge´ne´ration (4G), utilise l’OFDM pour plus une meilleure ﬂexibilite´ dans
l’utilisation du spectre.
Dans le domaine des te´le´communications, la modulation OFDM s’impose de plus en
plus dans les syste`mes de transmission. Cela est duˆ a` la robustesse des signaux OFDM
dans des environnements diﬃciles (canaux multitrajets avec e´vanouissement), a` sa grande
11
Chapitre 1. Proce´de´s de Modulation OFDM
eﬃcacite´ spectrale ainsi qu’aux de´bits e´leve´s garantis.
2.2 Principes et fonctionnement de l’OFDM
Les modulations multiporteuses comme l’OFDM consistent a` re´partir les symboles
sur un grand nombre de porteuses a` bas de´bit, a` l’oppose´ des syste`mes conventionnels
qui transmettent les symboles en se´rie ou` chaque symbole occupant alors toute la bande
passante disponible.
2.2.1 Principe de la modulation OFDM
Soit {fk} l’ensemble des fre´quences porteuses conside´re´es avec :
fk = f0 +
k
Ts
, 0 ≤ k ≤ N − 1,
ou` Ts repre´sente la dure´e alloue´e a` un symbole, N le nombre de sous-porteuses.
Pour re´partir les donne´es a` transmettre sur les N sous-porteuses, on groupe les sym-
boles Ck par paquets de N ou` {Ck} est un ensemble de nombres complexes prenant ses
valeurs dans un alphabet ﬁni, et repre´sentant les donne´es a` transmettre. Le k-ie`me train
de symboles parmi les N trains module une porteuse de fre´quence fk. Le signal module´
du train k s’e´crit sous forme complexe : Cke
2jπfkt.
Le signal re´sultant s (t) correspondant a` l’ensemble des N symboles re´-assemble´s en
un symbole OFDM :
s (t) =
N−1∑
k=0
Cke
2jπfkt , 0 ≤ k ≤ N − 1. (1.1)
s(t)
C0 C1 C2 CN−1
e2jπ(f0+
1
Ts
)t e2jπ(f0+
2
Ts
)t e2jπ(f0+
N−1
Ts
)te2jπf0t
Figure 1.1 – Re´alisation possible d’un modulateur OFDM.
La Figure 1.2 pre´sente les spectres des sous-porteuses d’un syste`me OFDM, avec N =
5. Les fre´quences sont orthogonales si l’espace entre deux fre´quences adjacentes fk et
fk+1 est δf = 1/Ts. En eﬀet chaque sous-porteuse module´ par un symbole pendant une
feneˆtre rectangulaire temporelle de dure´e Ts, son spectre en fre´quence est un sinus cardinal,
fonction qui s’annule tous les multiples δf .
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δf
f
Figure 1.2 – Orthogonalite´ entre les sous-porteuses.
Ainsi, lorsque l’e´chantillonnage est eﬀectue´ pre´cise´ment a` la fre´quence fk d’une sous-
porteuse, il n’y a aucune interfe´rence avec les autres sous-porteuses. C’est ce qui permet de
recouvrir les spectres des diﬀe´rentes porteuses et d’obtenir ainsi une occupation optimale
du spectre.
2.2.2 Principe de la de´modulation OFDM
Le signal parvenu au re´cepteur s’e´crit sur une dure´e symbole Ts :
y (t) =
N−1∑
k=0
CkHk (t)e
2jπ
(
f0+
k
Ts
)
t
, (1.2)
ou` Hk (t) est la fonction de transfert du canal autour de la fre´quence fk et a` l’instant
t. Cette fonction varie lentement et on peut la supposer constante sur la pe´riode Ts. La
de´modulation classique consisterait a` de´moduler le signal suivant les N sous-porteuses
suivant le sche´ma classique montre´ par la Figure 1.3.
2.3 Implantation nume´rique
Dans les communications, les de´bits sont limite´s par des contraintes physiques : le bruit
duˆ aux imperfections des syste`mes et la nature physique des composants aﬀectent la trans-
mission du signal e´mis. On re´duit dans ce cas les erreurs de transmission en nume´risant
les informations. De plus l’implantation nume´rique oﬀre aussi l’opportunite´ d’ajouter des
codes correcteurs d’erreurs aﬁn de prote´ger notre signal des perturbations engendre´es par
le canal de transmission.
Le sche´ma de principe du modulateur est donne´ par la Figure 1.1. Une simple tra-
duction nume´rique de ce sche´ma consisterait a` imple´menter N modulateurs en paralle`le,
centre´s sur les fre´quences de chaque porteuse. Cette structure n’e´tant pas optimale du
point de vue de sa complexite´, voyons maintenant a` partir des principes de modulation et
de de´modulation de l’OFDM eﬀectue´e pre´ce´demment comment ge´ne´rer une architecture
nume´rique e´quivalente simple a` mettre en oeuvre.
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y(t)
1
Ts
Ts∫
0
y (t)e−2jπf0t = C0H0
1
Ts
Ts∫
0
y (t)e−2jπf1t = C1H1
1
Ts
Ts∫
0
y (t)e−2jπfN−1t = CN−1HN−1
Filtre
adapte´
Filtre
adapte´
Filtre
adapte´
e−2jπf0t
e−2jπf1t
e−2jπfN−1t
Figure 1.3 – Re´alisation possible d’un de´modulateur OFDM.
2.3.1 Implantation nume´rique du modulateur
L’analyse alge´brique montre que le signal s (t), a` la sortie du modulateur OFDM est
donne´ par Eq. (1.1). En discre´tisant ce signal et en le ramenant en bande de base pour
l’e´tude nume´rique on obtient sn de´ﬁnit par :
sn =
N−1∑
k=0
Cke
2jπn k
N . (1.3)
Les sn sont donc obtenus par une transforme´e de Fourier inverse discre`te des Ck. En
choisissant le nombre de sous-porteuses N tel que N = 2n, le calcul de la transforme´e de
Fourier inverse se simpliﬁe et peut se calculer par une simple IFFT, nous conduisant au
sche´ma nume´rique suivant :
e2jπf0t
F
T
C0
C1
cN-1
C0 C1 CN-1 P/SS/P
I
F
Figure 1.4 – Modulateur OFDM nume´rique.
2.3.2 Implantation nume´rique du de´modulateur
On de´ﬁnit le signal discre´tise´ yn rec¸u en entre´e du de´modulateur sous la forme :
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yn = y
(
nTs
N
)
=
N−1∑
k=0
CkHke
−2jπn k
N . (1.4)
CN-1HN-1
T
e−2jπf0t
nTs
F
F
C0H0
C1H1
P/SS/P
Figure 1.5 – De´modulateur OFDM nume´rique.
On remarque assez facilement que yn est la transforme´e de Fourier discre`te inverse
de CkHk, la de´modulation consiste donc a` eﬀectuer une transforme´e de Fourier directe
discre`te. Le nombre de sous-porteuses ayant e´te´ choisi comme une puissance de 2 c’est-a`-
dire N = 2n, on peut re´aliser ce calcul a` l’aide d’une FFT. On obtient alors le sche´ma de
principe illustre´ par la Figure 1.5.
2.4 Intervalle de garde
Une multiplication des symboles rec¸us suﬃt donc a` compenser les distorsions du canal
au sein d’un symbole OFDM. Cependant il peut subsister une le´ge`re interfe´rence entre deux
symboles OFDM transmis successivement. Pour s’en aﬀranchir, il est possible d’ajouter un
espace entre les symboles OFDM, d’une dure´e supe´rieure a` l’e´talement des retards. Ainsi
les derniers e´chos du symbole OFDM auront lieu durant cet intervalle dit “de garde”, et
le symbole OFDM suivant ne sera plus perturbe´ par le pre´ce´dent. En pratique on choisit
pour la taille de cet intervalle de garde une dure´e de l’ordre du quart de celle d’un symbole
OFDM, ce qui repre´sente un bon compromis entre diminution des erreurs et perte de de´bit
utile.
Symbole OFDM
s(t)
t
Signal transmis
Intervalle de garde
Symbole OFDM Symbole OFDM
Figure 1.6 – Intervalle de garde.
Plusieurs me´canismes sont donc pre´sents dans une transmission OFDM pour re´duire
les erreurs. L’intervalle de garde re´duit les interfe´rences entre deux symboles OFDM, dues
aux trajets multiples. L’e´galisation du canal que l’on re´alise par une simple multiplication
re´duit les interfe´rences a` l’inte´rieur d’un symbole OFDM, puis le code canal corrige les
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erreurs supple´mentaires, dues principalement au bruit. L’utilisation d’un code correcteur
d’erreurs avec une modulation OFDM est appele´e COFDM (Coded OFDM) [16].
2.5 Exemple : Re´seaux sans ﬁls IEEE 802.11a/g
Les modulations multiporteuses de type OFDM sont utilise´es dans diverses applications
a` haut de´bit. Plusieurs normes telles que DAB (Digital Audio Broadcasting, norme de
diﬀusion audio nume´rique), DVB-T (Digital Video Broadcasting - Terrestrial, norme de
te´le´vision nume´rique sur canal hertzien) et WLAN reposent sur l’OFDM.
La norme IEEE 802.11 (ISO/CEI 8802-11) courament appele´e “Wi-Fi” est un standard
international de´crivant les caracte´ristiques d’un re´seau local sans ﬁl (WLAN pour “Wire-
less Local Area Network”). Les versions “a” et “g” de la norme IEEE 802.11 sont base´es
sur l’OFDM et permettent une transmission de donne´es par liaison sans ﬁl a` des de´bits
allant jusqu’a` 54 Mbits/s sur la bande de fre´quences des 5 GHz pour le IEEE 802.11a et
2.4 GHz pour le IEEE 802.11g. Dans la pratique, la norme IEEE 802.11 permet de relier
des ordinateurs portables, des machines de bureau, des assistants personnels (PDA), des
objets communicants ou meˆme des pe´riphe´riques a` une liaison haut de´bit.
2.5.1 La norme IEEE 802.11a
La forme d’onde utilise´e en IEEE 802.11a repose sur la technique OFDM et est similaire
a` la norme ETSI (i) appele´e Hiperlan II [17]. La norme 802.11a spe´ciﬁe 8 canaux radio dans
la bande de fre´quence des 5 GHz.
2.5.1.a Les canaux de la norme IEEE 802.11a
Les bandes basse et centrale contiennent 8 canaux sur une bande passante totale de 200
MHz tandis que la bande haute contient 4 canaux sur une bande totale de 100 MHz. Les
fre´quences centrales des canaux situe´s aux extre´mite´s des bandes basse et centrale doivent
eˆtre espace´es de 30 MHz des fre´quences limites des bandes basse et centrale et de 20 MHz
des fre´quences limites de la bande haute. Les Figures 1.7 et 1.8 pre´sentent la re´partition
des bandes (basse, centrale et haute) de transmission de la norme IEEE 802.11a.
Bandes basse et centrale : 8 canaux sur 200 MHz
30 MHz
5280526052405220520051805150 5300 5320
30 MHz
5350 [MHz]
Figure 1.7 – Les bandes (basse et centrale) de transmission de la norme IEEE 802.11a.
(i). European Telecommunications Standards Institute (ETSI) est l’organisme de normalisation europe´en
du domaine des te´le´communications.
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5825580557855765
20 MHz20 MHz
Bande haute : 4 canaux sur 100 MHz
5725 5745 [MHz]
Figure 1.8 – La bande (haute) de
transmission de la norme IEEE 802.11a.
dB
-30 -20 3020119-11 0-9
0 dBr
-28 dBr
-20 dBr
-40 dBr
Densite´ Spectrale de Puissance (dB)
frequency oﬀset [MHz]
Figure 1.9 – Le gabarit du spectre
d’e´mission.
2.5.1.b Gabarit d’e´mission :
Le spectre du signal transmis devra avoir 0 dBr (dB relatif au maximum de la densite´
spectrale du signal) si la bande passante est infe´rieure a` 18 MHz, −20 dBr si l’oﬀset de
fre´quence est de 11 MHz, −28 dBr si l’oﬀset de fre´quence est de 20 MHz et de −40 dBr
si l’oﬀset de fre´quence est supe´rieure ou e´gale a` 30 MHz. Le gabarit du spectre d’e´mission
est donne´ par la Figure 1.9.
2.5.1.c Parame`tres dimensionnant de la couche physique IEEE 802.11a :
La forme d’onde OFDM est base´e sur une IFFT (Transforme´e de Fourier Inverse)
de taille N = 64. Pour e´viter les lobes secondaires en extre´mite´s de la bande, seules 52
sous-porteuses parmi 64 sont utilise´es. Les autres sous-porteuses sont mises a` ze´ro. C’est-
a`-dire que l’on pre´sente une valeur nulle devant les entre´es correspondantes de l’IFFT.
Parmi les 52 sous-porteuses utilise´es, 4 d’entre elles vont servir a` ve´hiculer des signaux
connus appele´s pilotes. En de´ﬁnitive il restera 48 sous-porteuses utiles ou sous-porteuses de
donne´es. La Figure 1.10 montre les positions des 52 porteuses utilise´es et des 12 porteuses
“nulles” ou “vides”.
On adjoint un intervalle de garde sous la forme d’un pre´ﬁxe cyclique aﬁn de prendre
en compte simplement les multitrajets du canal. Ceci au moyen d’un simple e´galiseur
fre´quentiel. Ce pre´ﬁxe cyclique a une dure´e e´gale a` 0.8 μs et le symbole OFDM e´mis,
apre`s insertion du pre´ﬁxe cyclique dure 4 μs.
Les 48 symboles fournis toutes les 4 μs a` l’IFFT peuvent provenir de diﬀe´rents sche´mas
de modulation et codage.
2.5.2 La norme IEEE 802.11g
La solution IEEE802.11g est une simple transposition de la forme d’onde IEEE802.11a
de la bande des 5 GHz (bande U-NII = Unlicensed - National Information Infrastructure)
vers la bande des 2,4 GHz (Bande ISM = Industrial Scientiﬁc Medical). A´ l’exception de
cette diﬀe´rence de valeur de porteuse, la couche physique est rigoureusement identique a`
celle de IEEE802.11a.
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26
27
37
38
62
63
0
1
2
26
27
37
38
62
63
# 2
# 1
NULL 0
1
2
# 26
# −2
# −1
NULL
NULL
# −26
IFFT  INPUT  MAPPING
Figure 1.10 – Positions des porteuses utilise´es et des porteuses nulles.
Parame`tres Valeurs
Nombre de sous-porteuses de donne´es 48
Nombre de sous-porteuses pilote 4
Nombre de sous-porteuses au total 52
ΔF : espacement en fre´quence des sous-porteuses 0.3125 MHz (= 20 MHz / 64)
TFFT : Pe´riode IFFT/FFT 3.2 μs (1/ΔF)
Ts : dure´e de symbole OFDM 4.0 μs (TGI +TFFT)
TGI : dure´e de l’intervalle de garde 0.8 μs (TFFT/4)
Bande passante occupe´e 16.6 MHz
Largeur des canaux 20 MHz
Table 1.1 – Spe´ciﬁcations de la norme IEEE 802.11a.
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3 Les caracte´ristiques du signal OFDM
Le fait que le signal temporel soit une somme de N sous-porteuses implique que les
variations de l’amplitude de ce signal peuvent eˆtre tre`s grandes. Une proprie´te´ importante
du signal OFDM est qu’il a une large dynamique. Ainsi, les parties du signal ayant une forte
amplitude risque d’eˆtre aﬀecte´es par les non-line´arite´s des e´le´ments analogiques notamment
celles de l’ampliﬁcateur de puissance. Dans cette section, nous pre´sentons la dynamique
du signal OFDM par l’e´tude de sa distribution en amplitude ou en puissance, ensuite nous
analyserons son PAPR (Peak-to-Average Power Ratio).
3.1 Distribution du signal OFDM-Histogramme
Un moyen d’e´tudier la grande variation du signal est de tracer son histogramme en
amplitude ou en puissance.
−0.5 0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
0
0.1
0.2
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Figure 1.11 – Histogramme de l’amplitude du signal OFDM.
Les entre´es de l’IFFT sont issues d’un alphabet ﬁni. La partie re´elle et la partie ima-
ginaire d’une constellation M -MAQ posse`de
√
M e´tats diﬀe´rents. Ainsi leurs amplitudes
prennent
√
M/2 valeurs diﬀe´rentes. Dans le cas de l’OFDM, le signal pre´sente une grande
variation d’amplitude. Un exemple de l’histogramme de la puissance d’un signal OFDM
pour M = 16 et N = 64 est donne´ en Figure. 1.11 montrant la grande dynamique de ce
signal.
Le the´ore`me de la limite centrale suppose que la somme d’un nombre tre`s grand de
termes de la meˆme distribution suit un processus gaussien. Ainsi, le signal OFDM de´crit
par l’e´quation (1.1) peut eˆtre e´crit pour un seul symbole OFDM de la fac¸on suivante :
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Re [s (t)] = sI (t) =
N−1∑
k=0
Ik cos 2π
k
NTs
t,
Im [s (t)] = sQ (t) =
N−1∑
k=0
Qk sin 2π
k
NTs
t,
(1.5)
ou` Ik et Qk sont les parties re´elle et imaginaire du k-ie´me symbole nume´rique Ck. Sans perte
de ge´ne´ralite´ [18], les symboles nume´riques Ck sont suppose´es eˆtre des variables ale´atoires
statistiquement inde´pendantes et identiquement distribue´es (i.i.d) de moyenne nulle et de
variance Ps2 . Alors, pour un nombre de sous-porteuses N e´leve´, les distributions des partie
re´elle et imaginaire du signal OFDM tendent vers des variables ale´atoires gaussiennes
centre´es et de variance 12Ps, ou` Ps est la puissance moyenne du symbole OFDM s (t).
L’amplitude du signal OFDM a donc asymptotiquement une distribution de Rayleigh
[19].
3.2 De´ﬁnition et analyse du PAPR
Le PAPR est utilise´ pour quantiﬁer les ﬂuctuations d’amplitude des signaux (ii). Il est
de´ﬁni comme e´tant le rapport de la puissance creˆte (ou puissance instantane´e maximale)
d’un signal sur la puissance moyenne de ce signal.
Le PAPR du signal OFDM s (t) de´ﬁni par l’e´quation (1.1) est donne´ par :
PAPR[s] =
max
0≤t≤Ts
|s (t)|2
Ps , (1.6)
ou` max
0≤t≤Ts
|s (t)|2 est la puissance creˆte et Ps = E
[
|s (t)|2
]
est sa puissance moyenne.
Supposons que s (t) soit sur-e´chantillonne´ a` la fre´quence fs = NL/Ts, ou` L est le
facteur de sur-e´chantillonnage et Ts est le temps symbole. Soit sn, 0 ≤ n < NL les
e´chantillons de s (t), c’est-a`-dire,
sn = s [nfs] =
1√
N
N−1∑
k=0
Cke
j2πk n
NL . (1.7)
Le PAPR de sn est de´ﬁni par :
PAPR[s] =
max
0≤n<NL
|sn|2
E
[
|sn|2
] . (1.8)
Au cours des dernie`res anne´es, de nombreux travaux ont porte´ sur l’e´tude du PAPR
surtout dans un contexte de signaux OFDM. Ainsi donc, la de´ﬁnition du PAPR n’e´tait
toujours pas la meˆme d’un auteur a` l’autre. Selon le contexte de l’e´tude, cela pouvait
mener a` des confusions et a` de mauvaises interpre´tations. C’est ainsi que dans [20], J.
Palicot et Y. Louet ont propose´ une ge´ne´ralisation de la de´ﬁnition du PAPR a` partir de
laquelle, ils peuvent de´duire toutes les versions possibles du PAPR.
(ii). Dans la literature, certains auteurs utilisent un parame`tre e´quivalent appele´ Facteur de Creˆte (Crest
Factor - CF). Et CF =
√
PAPR.
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Dans la the`se, le PAPR sera de´ﬁni pour des signaux bande de base parce que la plupart
des techniques de re´duction du PAPR que nous traitons interviennent en bande de base et
que le PAPR en RF est e´gal a` deux fois le PAPR en bande de base. En eﬀet en transposant
en RF (Radio Fre´quence), le signal OFDM s (t) est module´ a` la fre´quence porteuse fc,
srf (t) = Re
[
s (t) ej2πfct
]
= sI (t) cos [2πfct]− sQ (t) sin [2πfct] .
(1.9)
Comme fc est ge´ne´ralement beaucoup plus grand que la largeur de bande du signal, c’est-a`-
dire, fc  N/Ts, de l’e´quation (1.9), on montre que le signal module´ a` fc et son e´quivalent
bande de base ont la meˆme puissance creˆte, c’est-a`-dire,
max
0≤t≤Ts
|srf (t)|2  max
0≤t≤Ts
|s (t)|2 . (1.10)
Pour une modulation MAQ, E
[
|sI (t)|2
]
= E
[
|sQ (t)|2
]
= 12E
[
|s (t)|2
]
.
De l’e´quation (1.9), on montre que
E
[
|srf (t)|2
]
=
1
2
E
[
|sI (t)|2
]
+
1
2
E
[
|sQ (t)|2
]
=
1
2
E
[
|s (t)|2
]
. (1.11)
Des e´quations (1.10) et (1.11), on montre donc que le PAPR en RF est environ deux
fois le PAPR en bande de base, c’est-a`-dire,
PAPR[srf ] =
max
0≤t≤Ts
|srf (t)|2
E
[
|srf (t)|2
]  max0≤t≤Ts |s (t)|
2
1
2E
[
|s (t)|2
] = 2PAPR[s]. (1.12)
Le re´sultat donne´ par la relation (1.12) a e´te´ montre´ pour la premie`re fois par J. Tellado
dans sa the`se de doctorat [21].
Nous allons maintenant caracte´riser le PAPR du signal OFDM en donnant quelques
de´veloppements de la litte´rature de sa limite supe´rieure the´orique. Conside´rons le signal
OFDM sur-e´chantillonne´ sn, 0 ≤ n < NL de´ﬁni par l’e´quation (1.7). Sa puissance creˆte
s’e´crit :
max
n
|sn|2 = 1
N
∣∣∣∣∣
N−1∑
k=0
Cke
j2πk n
NL
∣∣∣∣∣
2
≤ 1
N
(
N−1∑
k=0
max
k
|Ck|
)2
. (1.13)
D’apre`s l’e´galite´ de Parseval (iii), sa puissance moyenne s’e´crit :
E
[
|sn|2
]
=
1
N
N−1∑
k=0
E
[
|Ck|2
]
. (1.14)
Des e´quations (1.13) et (1.14), on de´ﬁnit une borne supe´rieure du PAPR des signaux
OFDM :
(iii). L’e´galite´ de Parseval (parfois appele´e e´galement The´ore`me de Parseval ou Identite´ de Rayleigh)
est une formule fondamentale de la the´orie des se´ries de Fourier. On la doit au mathe´maticien franc¸ais
Marc-Antoine Parseval.
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PAPR[s] =
max
0≤n<NL
|sn|2
E
[
|sn|2
] ≤ PAPR[sup] = Nmaxk |Ck|
2
E
[
|Ck|2
] . (1.15)
Dans la cas d’un alphabet a` module constant (M -PSK, MAQ-4), la limite supe´rieure
the´orique du PAPR de´ﬁnie par l’e´quation (1.15) vaut :
PAPR[sup] = N.
Pour un alphabet MAQ-M a` module non constant (M > 4), on a max
k
|ck|2 = 2
(√
M − 1
)2
et E
[
|Ck|2
]
= 23 (M − 1), la limite supe´rieure the´orique du PAPR vaut alors :
PAPR[sup] = N
3
(√
M − 1
)
√
M + 1
.
Toutefois, quand N augmente, la probabilite´ d’atteindre la limite supe´rieure du PAPR
est ne´gligeable. Par exemple, dans [22, 18] il est prouve´ que, pour un syste`me OFDM a`
modulation M -PSK, pour atteindre la limite supe´rieure du PAPR, il faut un nombre de
re´alisations de l’ordre de M2 et la probabilite´ pour qu’une telle re´alisation se produise est
de M2/MN = M2−N . Ainsi, si l’on se place dans le cas de la norme IEEE 802.11a, la
probabilite´ que le PAPR vaille PAPR[sup] = N (dans le cas ou` la modulation utilise´e est
une QPSK) est de 4−62. Il n’est donc pas re´aliste de conside´rer cette valeur du PAPR.
C’est pourquoi, nous conside´rons des bornes plus re´alistes dans la suite de ce chapitre.
3.3 Distribution du PAPR des signaux OFDM
La distribution du PAPR des signaux OFDM a re´cemment inte´resse´ les chercheurs
[23, 24, 25], conjointement a` la recherche des techniques de re´duction du PAPR.
Le signal OFDM est une combinaison line´aire de N variables inde´pendantes identi-
quement distribue´es. C’est donc une variable ale´atoire ayant de grandes variations d’am-
plitude. Le PAPR d’un signal e´tant de fait une variable ale´atoire, une e´tude statistique
s’impose. Ceci passe par la de´termination de la distribution (fonction de re´partition) du
PAPR.
D’apre`s le the´ore`me de la limite centrale, le signal OFDM bande de base sn de´ﬁni
par l’e´quation (1.7) converge vers une distribution Gaussienne complexe pour de grandes
valeurs du nombre de sous-porteuses N . Par conse´quent, l’amplitude du signal OFDM
converge vers une distribution de Rayleigh pour de grandes valeurs de N comme l’illustre
la Figure 1.11.
La fonction densite´ de probabilite´ de l’amplitude de sn s’e´crit [18] :
ps (r) =
2r
Ps e
− r2
Ps , r ≥ 0, (1.16)
ou` Ps = E
[
|sn|2
]
est la puissance moyenne du signal OFDM. La fonction cumulative de
re´partition du PAPR connu sous le nom de CCDF (“Complementary Cumulative Distru-
tion Function”) est approximativement :
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CCDF[s] (ψ) = Pr
[
PAPR[s] ≥ ψ
]
= Pr
⎡
⎣maxn |sn|2
Ps ≥ ψ
⎤
⎦  1− N−1∏
n=0
{
Pr
[
|sn|2
Ps ≤ ψ
]}
,
(1.17)
en conside´rant [18] l’inde´pendance approximative des sn. Comme, |sn| est une variable
ale´atoire de Rayleigh [18] dont la fonction densite´ de probabilite´ est donne´e par l’e´quation
(1.16) alors,
Pr
[
|sn|2
Ps ≤ ψ
]
= Pr
[
|sn| ≤
√
ψPs
]
=
√
ψPs∫
0
ps (r) dr = 1− e−ψ. (1.18)
En substituant l’e´quation (1.18) dans l’e´quation (1.17), la CCDF du PAPR de l’OFDM
discre´tise´ a` la fre´quence de Nyquist (c’est-a`-dire, L = 1 )vaut :
CCDF[s] (ψ)  1−
(
1− e−ψ
)N
. (1.19)
L’expression de la CCDF du PAPR donne´e par l’e´quation (1.19) a e´te´ prouve´e pour
la premie`re fois par R. van Nee et A. de Wild dans [24]. De l’e´quation (1.19), la fonction
densite´ de probabilite´ du PAPR vaut :
p[PAPR] (ψ) = −
∂
∂ψ
CCDF[s] (ψ)
= Ne−ψ
(
1− e−ψ
)N−1
.
(1.20)
Il a e´te´ montre´ par H. Ochiai et H. Imai dans [26] qui a e´te´ ensuite repris par Robert
J. Baxley dans [27] que la valeur moyenne du PAPR vaut :
E [PAPR] =
+∞∫
1
ψp[PAPR] (ψ) dψ
= N
+∞∫
1
ψe−ψ
(
1− e−ψ
)N−1
dψ =
N∑
k=1
1
k
,
 C(Euler) + ln [N ] ,
(1.21)
ou` C(Euler) est la constante d’Euler-Mascheroni utilise´e principalement en the´orie des
nombres, de´ﬁnie comme e´tant :
C(Euler) = lim
N→∞
[
N∑
k=1
1
k
− ln [N ]
]
 0.57721.
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Figure 1.12 – La valeur moyenne du PAPR de l’OFDM en fonction du nombre de
sous-porteuses N .
La Figure 1.12 montre que la valeur du PAPR de l’OFDM augmente avec le nombre
de sous-porteuses. Par exemple pour N = 200, la valeur moyenne du PAPR est de 7.75
dB tandis qu’elle est de 8.75 dB pour N = 1000 sous-porteuses.
La distribution du PAPR obtenue en (1.19) n’est pas une distribution exacte du PAPR,
c’est juste une valeur approche´e du PAPR de l’OFDM a` la fre´quence de Nyquist. Il existe
des de´veloppements de la distribution du PAPR du signal OFDM continu bande de base
qui sont de´termine´s soit de fac¸on empirique ou soit de fac¸on analytique. C’est ainsi que
dans [24], R. van Nee et A. de Wild proposent une formule empirique de la CCDF du
PAPR pour un signal OFDM continu bande de base :
CCDF (ψ)  1−
(
1− e−ψ
)2.8N
. (1.22)
Par la suite, Ochiai et Imai dans [18] proposent une approche probabiliste base´e sur le
de´compte du nombre de fois que la valeur absolue du signal en continu coupe un niveau
de re´fe´rence ψ¯ ﬁxe´. De`s lors, en augmentant progressivement la valeur de ce niveau de
re´fe´rence, le de´compte obtenu tend a` approcher le nombre de creˆtes ayant une valeur
supe´rieure a` ce seuil. Il est donc ainsi possible d’approcher la distribution du PAPR du
signal OFDM continu par l’expression :
CCDF (ψ) 
⎧⎪⎨
⎪⎩
1 si ψ ≤ ψ¯
1−
(
1−
√
ψe−ψ√
ψ¯e−ψ¯
)√π
3
N
√
ψ¯e−ψ¯
sinon .
(1.23)
La valeur de ψ¯ ﬁxe´ inﬂue sur l’acuite´ des re´sultats, il est a` noter que les meilleures perfor-
mances sont obtenues pour ψ¯  π.
Plus tard, Zhou et Caﬀery dans [28] proposent une borne supe´rieure pour la CCDF
du PAPR optant pour un raisonnement base´ sur la probabilite´ que la puissance du signal
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OFDM coupe un niveau de re´fe´rence donne´e (“level crossing rate” en anglais). Ce raison-
nement, contrairement a` celui de Ochiai et Imai [18], ne donne qu’une borne supe´rieure
de la CCDF dans la mesure ou` la probabilite´ qu’une creˆte de puissance soit supe´rieure a`
ψ. Cette borne supe´rieure est donne´e par l’expression :
CCDF (ψ) ≤
√
π
3
N
√
ψe−ψ. (1.24)
Dans [29], apre`s une analyse des de´rive´es premie`res des fonctions de distribution du
PAPR de signaux bande de base donne´es par les e´quations (1.19) et (1.23), Y. Louet et S.
Hussain ont propose´ une nouvelle fonction de distribution du PAPR des signaux OFDM
bande de base continus. Cette distribution est donne´e par la relation (1.25) et les re´sultats
de simulations pre´sente´s par la Figure 1.13 montre que cette distribution (1.25) correspond
presque a` la solution exacte du PAPR des signaux OFDM continus bande de base.
CCDF (ψ)  1−
(
1− e−ψ
)τ2Nμ
, τ2 =
(
5.12√
e
)μ
e−0.5704, (1.25)
ou` μ = 1.07 et N est le nombre de sous-porteuses du symbole OFDM.
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Figure 1.13 – Comparaison des distributions du PAPR pour un syste`me OFDM a`
N = 64 sous-porteuses.
La Figure 1.13 nous indique bien que l’expression donne´e en (1.24) est eﬀectivement une
borne supe´rieure de la CCDF et son comportement asymptotique (pour des fortes valeurs
du PAPR) est plus pre´cis. En ce qui concerne les approximations a` proprement dit, nous
voyons que l’expression (1.23) donne des re´sultats en accord avec les simulation. Il apparaˆıt
que l’expression (1.22) semble eˆtre plus proche des simulations, meˆme si l’e´quation associe´e
n’est qu’empirique. L’expression (1.19) a e´te´ de´veloppe´e a` la base pour approcher la CCDF
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du signal OFDM discre´tise´ a` la fre´quence de Nyquist, c’est-a`-dire, L = 1. Dans la Figure
1.13, les simulations ont e´te´ re´alise´es pour L = 4, ce qui explique l’e´cart assez important
entre l’expression (1.19) et les re´sultats de signal OFDM obtenus par simulation.
5 6 7 8 9 10 11
10−3
10−2
10−1
100
OFDM Discret (L = 8)
ψ [dB]
C
C
D
F
(ψ
)
=
P
r
[P
A
P
R
≥
ψ
]
OFDM Discret (L = 1)
OFDM Discret (L = 2)
OFDM Discret (L = 4)
Figure 1.14 – CCDF du signal OFDM discret pour diﬀe´rentes valeurs du facteur de
sur-e´chantillonnage.
La ﬁgure 1.14 montre la CCDF du signal OFDM pour N = 64 sous-porteuses pour
diﬀe´rentes valeurs du facteur de sur-e´chantillonnage. On constate que, la plus grande
augmentation de la CCDF du PAPR se produit quand le facteur de sur-e´chantillonnage
passe de L = 1 a` L = 2 mais n’augmente pas de manie`re signiﬁcative quand L ≥ 4.
En eﬀet, le fait de discre´tiser un signal continu ne modiﬁe pas de manie`re sensible la
valeur de la puissance moyenne. Par contre, ceci peut modiﬁer la valeur de la puissance
maximale. Ainsi, si l’e´chantillonnage ne correspond pas a` l’instant ou` la puissance est
maximale, on peut observer des diﬀe´rences signiﬁcatives entre la puissance creˆte en continu
et la puissance creˆte en discret. En augmentant donc le taux de sur-e´chantillonnage on
s’approche plus de la puissance creˆte en continu, ce qui explique l’augmentation de la
CCDF ope´re´e quand le facteur de sur-e´chantillonnage augmente. Cependant pour L ≥ 4,
il n’y a plus d’augmentation signiﬁcative de la CCDF. On peut donc tirer la conclusion
suivante : un facteur de sur-e´chantillonnage d’au moins 4 est ne´cessaire pour approcher le
mieux possible la puissance creˆte continu.
4 Les avantages et les limites de l’ OFDM
La modulation OFDM est une technologie ancienne au succe`s re´cent qui consiste
a` transmettre des donne´es en paralle`le sur plusieurs fre´quences porteuses diﬀe´rentes.
L’OFDM est particulie`rement bien adapte´e aux canaux de transmission radio sur longues
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distances sans transmissions d’onde multiples (e´chos), elle permet alors de re´duire sensi-
blement les interfe´rences inter-symboles. Par contre elle peut devenir inutilisable dans le
cas ou` les e´chos sont forts, il faut alors utiliser le COFDM [16, 30].
Le COFDM est un proce´de´ qui associe un codage correcteur d’erreur (entrelace-
ment entre fre´quences) a` la modulation OFDM. Dans [16], l’auteur expose le principe
du COFDM ainsi que les raisons principales qui font qu’il est particulie`rement utilise´
dans le domaine de la radiodiﬀusion terrestre, des re´seaux mobiles, etc. Dans [30], la com-
plexite´ du modulateur et du de´modulateur COFDM est e´value´e, ainsi que les eﬀets de la
non-line´arite´ des ampliﬁcateurs de puissance.
4.1 Les avantages de l’OFDM
Les avantages de l’OFDM sont nombreux :
• Une utilisation eﬃcace des ressources fre´quentielles en comparaison avec les solutions
classiques de multiplexage fre´quentiel. Ceci est duˆ au fait que dans l’OFDM, les sous-
porteuses se chevauchent tout en gardant une orthogonalite´ parfaite comme montre´
dans la Figure 1.2.
• Une e´galisation nume´rique et un de´codage simple et optimal graˆce a` l’utilisation de l’in-
tervalle de garde (au prix d’une diminution du de´bit). De plus, l’utilisation de diﬀe´rents
syste`mes de codage correcteur d’erreur associe´s a` un entrelacement entre fre´quences
permet d’atteindre les performances d’un canal sans e´cho. Cette technique qui est le
COFDM est employe´e notamment par la norme DVB-T utilise´e en France pour la
Te´le´vision nume´rique terrestre.
• Les techniques multiporteuses sont robustes au bruit impulsif puisque chaque sous-
porteuse est aﬀecte´e d’un bruit inde´pendant des autres sous-porteuses. Contrairement
aux modulations monoporteuses ou` le bruit peut aﬀecter un certain nombre de sym-
boles transmis, la perte d’un symbole duˆ a` un bruit important n’aﬀecte pas les autres
symboles.
• Enﬁn, il est a` noter que l’estimation du canal dans le contexte OFDM est facilite´e par
l’envoi de se´quences d’apprentissage dans le domaine fre´quentiel. L’identiﬁcation des
coeﬃcients du canal se fait sans inversion de syste`mes d’e´quations.
4.2 Les limites de l’OFDM
La modulation OFDM n’a pas que des avantages, elle a aussi des inconve´nients :
• Apre`s la transforme´e de Fourier inverse discre`te du bloc de symboles fre´quentiels,
l’OFDM peut engendrer des symboles temporels a` fortes variations d’amplitude (a`
PAPR e´leve´) en comparaison avec des techniques monoporteuses. Pourtant, pour des
rendements e´leve´s, les ampliﬁcateurs de puissance doivent fonctionner dans une zone
dite non-line´aire (ou de saturation), malheureusement, c’est dans cette zone que se
pre´sentent les non-line´arite´s qui cre´ent des distorsions (inter-modulation, remonte´e
spectrale, etc) des signaux a` transmettre. Ces eﬀets sont d’autant plus geˆnants quand
les signaux a` ampliﬁer sont a` PAPR e´leve´s.
• L’OFDM est e´galement tre`s vulne´rable aux proble`mes de de´calage en fre´quence (“fre-
quency oﬀset”) et de synchronisation [31]. Dans le premier cas, le “frequency oﬀset” en-
gendre de l’interfe´rence entre sous-porteuses qui peut de´truire l’orthogonalite´ des sous-
porteuses. Dans le second cas, les erreurs de synchronisation induisent un de´phasage sur
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les symboles rec¸us. Les techniques de compensation qui existent pour les modulations
monoporteuses sont mal adapte´es aux modulations multiporteuses et de nouvelles ap-
prochent sont a` l’e´tude. Dans les nouveaux standards, les de´bits plus e´leve´es accentuent
ces diﬃculte´s.
5 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons de´crit et caracte´rise´ le signal OFDM. Le syste`me mul-
tiporteuses permet de surmonter eﬃcacement les de´gradations introduites par le canal
comme la se´lectivite´ en fre´quence et le bruit impulsif. Graˆce aux progre`s dans la fabri-
cation des circuits nume´riques, la re´alisation du syste`me OFDM devient possible. Mais
du fait que ce syste`me a une large dynamique caracte´rise´e par un fort PAPR, il est tre`s
sensible aux non-line´arite´s des composants analogiques, en particulier celles de l’ampliﬁ-
cateur de puissance (HPA). La the`se porte essentiellement sur l’e´tude des techniques de
re´duction du PAPR du signal OFDM.
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1 Introduction
Dans les syste`mes de te´le´communications, le signal, apre`s les diﬀe´rentes e´tapes de co-
dage, de modulation et de transposition en fre´quence porteuse, est ampliﬁe´ pour re´sister
aux atte´nuations cause´es par la propagation en espace libre. Un ampliﬁcateur de puissance
est un dispositif e´lectronique qui permet la conversion d’un signal d’entre´e en un signal
de sortie de puissance nettement plus e´leve´e. La puissance de sortie requise de´pend de la
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distance entre l’e´metteur et le re´cepteur. En terme de consommation d’e´nergie, l’ampliﬁ-
cateur de puissance est l’e´le´ment qui consomme le plus d’e´nergie parmi tous les e´le´ments
de l’e´metteur [32]. Il est donc primordial de le faire fonctionner avec le plus grand ren-
dement possible, surtout pour des terminaux mobiles ou` la consommation est un facteur
e´nerge´tique de´cidant de leur autonomie [32, 33, 34].
Cependant, pour un rendement e´leve´, l’ampliﬁcateur de puissance doit fonctionner
dans une zone dite non-line´aire (ou de saturation), malheureusement, c’est dans cette
zone que se pre´sentent les non-line´arite´s de l’ampliﬁcateur, sources de distorsions (inter-
modulation, remonte´e spectrale, etc. . . ) des signaux a` transmettre. Ces eﬀets sont d’autant
plus geˆnants que les signaux a` ampliﬁer sont a` fort PAPR. Bien souvent, on est oblige´
de surdimensionner l’ampliﬁcateur (prendre du recul) pour e´viter ces eﬀets, perdant du
meˆme coup l’objectif du rendement maximal.
Avant d’envisager toutes techniques pour combler les exigences de line´arite´s et de
rendement, il nous a paru utile et meˆme indispensable de pre´ciser les caracte´ristiques de
l’ampliﬁcateur de puissance.
Dans ce chapitre, nous exposerons les caracte´ristiques de l’ampliﬁcateur de puissance.
De fac¸on plus vaste, nous traiterons des ge´ne´ralite´s sur l’ampliﬁcateur de puissance a`
savoir, la caracte´ristique de transfert qui traduit les relations entre´es / sorties, des notions
de gain, de rendement (rendement en puissance et rendement en puissance ajoute´e), de
classe de fonctionnement. Nous parlerons e´galement dans ce chapitre des eﬀets me´moires
dans l’ampliﬁcateur de puissance.
Par la suite, nous caracte´riserons l’ampliﬁcateur de puissance a` travers sa mode´lisation
comportementale. Pour chiﬀrer les eﬀets des non-line´arite´s, nous de´ﬁnirons les facteurs de
me´rite ACPR (Adjacent Channel Power Ratio), NPR (Noise Power Ratio), EVM (Error
Vector Modulation).
Nous cloˆturons le chapitre par une pre´sentation des eﬀets des non-line´arite´s de l’am-
pliﬁcateur de puissance sur la constellation, le TEB et la Densite´ Spectrale de Puissance
(DSP).
2 Ge´ne´ralite´s sur les ampliﬁcateurs de puissance
2.1 De´ﬁnition
Pour assurer correctement l’acheminement des informations, les e´metteurs ont besoin
d’ampliﬁcateurs de puissance pour fournir une certaine puissance aux signaux (radio-
fre´quence) pour e´viter qu’ils ne s’aﬀaiblissent fortement lors de leur propagation dans
l’espace libre [35]. L’ampliﬁcateur puise alors la puissance ne´cessaire utile au signal dans
une source de courant continue qu’il injecte ensuite dans le signal.
En ge´ne´ral, on distingue deux cate´gories d’ampliﬁcateurs de puissance qui sont utilise´s
dans les syste`mes de te´le´communications [36, 37] :
(i) l’ampliﬁcateur a` tubes a` ondes progressives (TOP, TWTA pour “Travelling Wave
Tube Ampliﬁer”) plus utilise´ dans les transmissions par satellites pour transmettre
de fortes puissances [38],
(ii) l’ampliﬁcateur a` semi-conducteur (SSPA pour “Solid State Power Ampliﬁer”) utilise´s
dans les transmissions radio terrestres comme dans le cas des te´le´phones portables
ou de la boucle radio [39].
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Cependant, meˆme dans les applications spatiales, les TOP sont abandonne´es de plus
en plus au be´ne´ﬁce des SSPA vu les avantages qu’ils pre´sentent (masse plus faible, encom-
brement plus re´duit, ﬂexibilite´ d’utilisation) [20].
2.2 Les non-line´arite´s d’amplitude et de phase : les conversions ou ca-
racte´ristiques de transferts AM/AM et AM/PM
Les relations entre´es-sorties AM/AM (pour “Amplitude/Amplitude”) et AM/PM (pour
“Amplitude/Phase”) appele´es aussi caracte´ristiques de transfert ou conversions AM/AM
et AM/PM, ont une allure typique pour tous les ampliﬁcateurs de puissance a` l’e´tat solide
[40, 41]. La Figure 2.1 repre´sente la variation de la puissance de sortie en fonction de la
puissance d’entre´e, appele´e aussi la caracte´ristique AM/AM. Elle a e´te´ tire´e de [42].
1 dB
Pe,1dB Pe,sat
Ps,1dB
Ps,sat
Point a` 1 dB
de compression
de gain Saturation
de
Point
Ps(dBm)
Pe(dBm)
Zone I Zone II Zone III
Figure 2.1 – Exemple de caracte´ristique AM/AM d’un ampliﬁcateur de puissance.
La caracte´ristique AM/AM de l’ampliﬁcateur de puissance se divise en trois zones :
(i) Zone line´aire : dans cette zone, l’ampliﬁcateur a un comportement line´aire. La puis-
sance de sortie est proportionnelle a` la puissance d’entre´e selon un rapport appele´
gain de l’ampliﬁcateur. Les puissances d’entre´e sont faibles. Dans cette zone, les dis-
torsions engendre´es sont quasi inexistantes. Lorsqu’on prend du recul pour e´viter les
distorsions, c’est dans cette zone que fonctionne l’ampliﬁcateur.
(ii) Zone de compression : dans cette zone, la sortie n’est plus proportionnelle a` la puis-
sance d’entre´e. La courbe commence a` s’incurver (par rapport a` la droite line´aire),
on amorce la plage de la non-line´arite´. Les distorsions du signal apparaissent et
sont de plus en plus importantes. Le gain de l’ampliﬁcateur diminue pour de fortes
puissances d’entre´es. On parle de zone de compression du gain. Le point a` 1 dB de
compression de gain est situe´ dans cette zone [35] ; il est de´ﬁni comme e´tant le point
ou` l’e´cart entre la courbe de gain et le gain line´aire vaut 1 dB. Ce point est une
caracte´ristique de l’ampliﬁcateur de puissance.
(iii) Zone de saturation : dans cette zone, la puissance de sortie est quasi constante
quelle que soit la puissance d’entre´e. On parle alors de puissance de saturation.
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C’est e´galement une caracte´ristique de l’ ampliﬁcateur de puissance.
La courbe traduisant le de´phasage, en fonction de l’amplitude en entre´e, entre la sortie
et l’entre´e est appele´e la caracte´ristique de transfert AM/PM, ou aussi conversion AM/PM.
Elle n’a pas d’allure de re´fe´rence. Elle varie suivant la technique de conception et les
conditions de fonctionnement de l’ampliﬁcateur [32].
2.3 Le recul d’entre´e et le recul de sortie
Un signal traversant un ampliﬁcateur de puissance subit alors a` la fois la compression
AM/AM et la conversion AM/PM. Il est ne´cessaire de pre´senter les notions de “Input
Back-Oﬀ ” (IBO) et de “Output Back-Oﬀ” (OBO) qui traduisent le Recul en Entre´e et le
Recul en Sortie respectivement.
Soit Pe la puissance d’entre´e d’un signal et Ps sa puissance de sortie, Ps,1dB la puissance
de sortie au point de compression 1 dB et Pe,1dB la puissance d’entre´e correspondante. La
grandeur IBO ge´ne´ralement exprime´e en dB, est le rapport entre la puissance de saturation
ramene´e a` l’entre´e (ou de la puissance d’entre´e au point de compression 1 dB) et la
puissance d’entre´e du signal.
IBO = 10 log 10
Pe,sat
Pe , [dB] (2.1)
ou encore [42] :
IBO = 10 log 10
Pe,1dB
Pe . [dB] (2.2)
De la meˆme fac¸on, on de´ﬁnit le parame`tre OBO qui est le rapport entre la puissance
de saturation (ou de la puissance de sortie au point de compression 1 dB) et la puissance
moyenne de sortie du signal.
OBO = 10 log 10
Ps,sat
Ps , [dB] (2.3)
ou encore [42] :
OBO = 10 log 10
Ps,1dB
Ps , [dB] (2.4)
A` partir de ces relations, on peut constater eﬀectivement que plus le recul d’entre´e
(ou de sortie) est e´leve´, plus l’ampliﬁcateur est surdimensionne´ par rapport au signal a`
ampliﬁer, et par conse´quent moins il y a des distorsions duˆ a` la non-line´arite´. Ainsi donc
pour s’e´loigner de la zone de compression, de nombreux syste`mes fonctionnent avec un
IBO (ou OBO) e´leve´. On verra par la suite que le rendement de l’ampliﬁcateur est faible
dans cette zone qui correspond a` la zone line´aire.
2.4 Notion de rendement
Un ampliﬁcateur de puissance est un dispositif transformateur d’e´nergie, pre´sentant
deux entre´es et une sortie : les entre´es d’alimentation et de signal a` ampliﬁer, et une sortie
pour le signal ampliﬁe´. L’alimentation de l’ampliﬁcateur fournit une puissance totale Pdc,
qui ide´alement devrait eˆtre entie`rement convertie en puissance utile, Ps , sans perte de
conversion.
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Malheureusement, en re´alite´, il faut aussi conside´rer une puissance de pure perte Pdiss
dissipe´e au sein de l’ampliﬁcateur, comme indique´ par sur le sche´ma de bilan de puissance
de la Figure 2.2.
AMPLIFICATEUR
DE PUISSANCE
Alimentation
Pdc
Pdiss
Puissance dissipe´e
Pe
Puissance d’entre´e
Ps
Puissance de sortie
Figure 2.2 – Bilan simpliﬁe´ des diﬀe´rentes puissances d’un ampliﬁcateur.
On parle de rendement e´nerge´tique ou rendement de puissance pour donner une mesure
de la quantite´ de Pdc qui a e´te´ eﬀectivement convertie en Ps . Les valeurs de rendement
fournissent une information a` propos des pertes Pdiss, un aspect extreˆmement important
pour la conception et le dimensionnement des syste`mes d’e´vacuation de la chaleur ou de
refroidissement. Parmi les mesures possibles de rendement, la plus re´pandue (et que nous
utilisons en permanence dans ce manuscrit), est celle du rendement DC, de´ﬁni comme le
rapport entre la puissance Ps fournie a` la charge, l’antenne en l’occurrence, et la consom-
mation DC de l’ampliﬁcateur :
ηDC =
Ps
Pdc . (2.5)
D’autres mesures du rendement, e´galement bien connues, sont le rendement total de´ﬁni
par l’e´quation (2.6), et le rendement nomme´ “Power Added Eﬃciency” (PAE), de´ﬁni par
l’e´quation (2.7) :
ηtotal =
Ps
Pe + Pdc , (2.6)
ηPAE =
Ps − Pe
Pdc , (2.7)
avec Pe repre´sentant la puissance en entre´e de l’ampliﬁcateur. Ces mesures permettent
de donner une ide´e du rendement et du gain en meˆme temps, contrairement au rendement
DC.
Plus ge´ne´ralement, il est bien suˆr possible de de´ﬁnir de la meˆme manie`re des rendements
totaux pour l’e´metteur :
ηTX =
Ps∑Pdc,i (2.8)
qui prennent en compte des contributions Pdc,i a` la consommation autres que la puis-
sance de l’alimentation de l’ampliﬁcateur.
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2.5 Les classes d’ope´ration de l’ampliﬁcateur de puissance
2.5.1 Ge´ne´ralite´s
Les de´ﬁnitions des classes d’ope´ration de l’ampliﬁcateur s’appliquent inde´pendamment
de la technologie des semi-conducteurs utilise´s pour la conception de l’ampliﬁcateur [43, 44]
mais plutoˆt par rapport a` l’angle de conduction 2θ du courant de drain [44]. Il existe de
nombreuses classes d’ope´ration de l’ampliﬁcateur de puissance. Les ampliﬁcateurs sont
classe´s dans les cate´gories A, B, AB et C pour les ampliﬁcateurs analogiques, et D, E et
F pour les ampliﬁcateurs a` de´coupage. Les classes des ampliﬁcateurs les plus couramment
utilise´es sont les classes A, B, AB, et C.
(a) L’ampliﬁcateur de classe-A a une caracte´ristique line´aire, et les signaux ampliﬁe´s
subissent des distorsions faibles au prix d’un rendement faible. En eﬀet, le rendement
maximal the´orique d’un ampliﬁcateur de classe-A est de 50% [43], mais a` cause des
exigences en line´arite´ des applications, le rendement est plutoˆt limite´ a` 25%. Son
angle de conduction vaut 2θ = 2π.
(b) L’ampliﬁcateur de classe-B est ge´ne´ralement utilise´ pour des applications qui n’ont
pas un besoin strict en line´arite´. Le rendement d’un ampliﬁcateur de classe-B est
sensiblement meilleur que celui d’un ampliﬁcateur de classe-A, il atteint 78% [43, 44],
tout en fournissant un certain niveau de line´arite´. Il a un angle de conduction de
2θ = π.
(c) Dans un ampliﬁcateur de classe-AB, l’angle de conduction 2θ est compris entre π et
2π. L’ampliﬁcateur de classe-AB est un compromis entre la classe-A et la classe-B.
La distorsion de la classe AB est supe´rieure a` celle de la classe-A, mais infe´rieure a`
celle de la classe-B. En revanche, un ampliﬁcateur de classe-AB a un rendement qui
est infe´rieur au rendement maximal the´orique de la classe-B, mais a un rendement
supe´rieur a` celui de la classe-A, c’est-a`-dire un rendement compris entre 50% et 78%.
L’ampliﬁcateur de classe-AB est, en ge´ne´ral, le plus fre´quemment utilise´.
(d) L’ampliﬁcateur de classe-C dont l’angle de conduction 2θ est infe´rieur a` π, a une
caracte´ristique non-line´aire tre`s prononce´e. Il en re´sulte d’importantes distorsions
dans le signal ampliﬁe´. Cela le rend inapte pour des applications qui ne´cessitent
un niveau de line´arite´ assez e´leve´. Les ampliﬁcateurs de classe-C ont un rendement
proche de 100% [43].
Le tableau ci-dessous extrait de [45] re´sume les diﬀe´rentes caracte´ristiques des classes
d’ampliﬁcateurs de puissances analogiques.
Angle de Puissance Rendement Plage de
Classe conduction (2θ) de sortie Maximal Gain Line´arite´
A 2π Satisfaisante 50% Important Grande
B π Moyenne 78.5% Moyen Moyenne
AB Entre π et 2π Moyenne 50% a` 78.5% Satisfaisant Satisfaisante
C Infe´rieur a` π Faible 100% Faible Faible
Table 2.1 – Caracte´risation des classes d’ope´ration des ampliﬁcateurs de puissance
analogiques.
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Dans [44], il a e´te´ e´tabli une relation qui donne le rendement e´nerge´tique des ampliﬁ-
cateurs analogiques (donc de classes A, B, AB et C) en fonction du recul de sortie OBO.
Cette relation est donne´e ci-dessous.
ηDC =
θ − sin θ cos θ
2 (sin θ − θ cos θ)
1
OBO
, (2.9)
ou` OBO est le recul de sortie de l’ampliﬁcateur qui est donne´ par l’e´quation (2.3). Cette
relation permet de savoir pour un recul de sortie OBO donne´, le rendement e´nerge´tique
ηDC de l’ampliﬁcateur associe´
(i).
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Figure 2.3 – Rendement de l’ampliﬁcateur en fonction de la classe d’ope´ration et du
recul de sortie OBO.
Une analyse des courbes de la Figure 2.3 montre que plus le recul de sortie OBO
augmente, plus le rendement e´nerge´tique de l’ampliﬁcateur diminue quelque soit la classe
d’ope´ration de l’ampliﬁcateur. Un rendement e´nerge´tique maximal est obtenu pour OBO
= 0 dB, c’est-a`-dire, Ps = Ps,sat (ou encore Pe = Pe,sat), pour toutes les classes d’ope´ration
de l’ampliﬁcateur.
2.5.2 Rendement e´nerge´tique, line´arite´ et signaux multiporteuses
L’ampliﬁcateur de puissance est un e´le´ment incontournable de la chaˆıne de transmis-
sion. Le rendement d’un ampliﬁcateur de puissance est e´troitement lie´ a` sa consommation
en e´nergie. Il est donc important de faire fonctionner l’ampliﬁcateur avec le plus grand
rendement possible. Cependant, l’ampliﬁcateur de puissance fonctionnant a` rendement
maximal se concilie mal avec les signaux a` haute capacite´ (ii) tels que les signaux mul-
tiporteuses. Cette mauvaise conciliation est a` l’origine des proble´matiques de line´arite´
contradictoires avec celles du rendement maximal.
(i). Le rendement e´nerge´tique ηDC de l’ampliﬁcateur peut eˆtre aussi associe´ au recul d’entre´e IBO. En
eﬀet, OBO = α IBO, avec 0 < α ≤ 1 est de´termine´ a` partir de la caracte´ristique AM/AM de l’ampliﬁcateur
de puissance.
(ii). Il faut entendre par signaux a` haute capacite´, des signaux qui utilisent des modulations de type
multiporteuses a` grands nombres d’e´tats de phase et d’amplitude.
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Figure 2.4 – Caracte´ristique d’un ampliﬁcateur de puissance : rendement e´nerge´tique et
besoins en line´arite´.
La Figure 2.4 montre la caracte´ristique d’un ampliﬁcateur de puissance inte´grant ren-
dement et non-line´arite´. Elle montre que le rendement de l’ampliﬁcateur de puissance est
maximal dans sa zone de saturation. Malheureusement c’est dans cette zone que les si-
gnaux a` haute capacite´ de type multiporteuses (ge´ne´ralement a` fort PAPR) subissent le
plus la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur.
La solution classique, pour e´viter ou du moins diminuer les eﬀets ne´fastes lie´s a` la
non-line´arite´ des ampliﬁcateurs, est de surdimensionner l’ampliﬁcateur, en d’autre terme,
cela revient a` prendre un certain recul d’entre´ IBO qui est de l’ordre du PAPR du signal
a` ampliﬁer aﬁn d’eˆtre dans la zone line´aire ou proche de cette zone. Cependant, cette
approche s’accompagne d’une diminution du rendement e´nerge´tique comme le montre la
Figure 2.4 et donc d’une consommation e´nerge´tique importante de l’e´metteur qui peut
s’ave´rer tre`s infructueux et meˆme pre´judiciable pour des terminaux mobiles. Prenons un
exemple pour illustrer ce phe´nome`ne, conside´rons un signal Wi-Fi (un signal OFDM de
N = 64 sous-porteuses), d’apre`s les re´sultats de la Figure 1.12, il a un PAPR moyen de
6.75 dB. Il faut donc un recul de l’ordre de 6.75 dB pour ampliﬁer ce signal pour e´viter
tout eﬀet ne´faste lie´ a` la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur. D’apre`s la Figure 2.3, un recul de
sortie de 6.75 dB correspond a` un rendement de 10% pour la classe A, 15% pour la classe-
B, 16% pour la classe AB et 22% pour la classe-C. Ce qui correspond a` des rendements
e´nerge´tiques faibles.
Surdimensionner un ampliﬁcateur est donc une solution possible a` la non-line´arite´.
Cette solution n’est cependant pas ide´ale dans la mesure ou` le rendement e´nerge´tique est
faible. D’ou` l’inte´reˆt de chercher des solutions alternatives pouvant concilier au mieux la
line´arite´ et le rendement e´nerge´tique.
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3 Mode´lisation comportementale d’un ampliﬁcateur
3.1 Mode´lisation comportementale de l’ampliﬁcateur sans me´moire
Pour comprendre ce type de mode´lisation, il faut se replacer dans le contexte historique.
En eﬀet, lorsque la bande passante de l’ampliﬁcateur est supe´rieure a` celle du signal
a` ampliﬁer, l’ampliﬁcateur est conside´re´ comme e´tant sans me´moire. Et c’est dans ce
contexte que se trouvaient bon nombre de syste`mes de communication.
La relation entre´e-sortie d’un ampliﬁcateur de puissance sans me´moire est donne´e par
y (t) = F [x (t)] , (2.10)
ou` F [.] est une fonction non-line´aire. Si x (t) est un signal bande de base (BdB) , alors
y (t) sera e´galement traite´e comme un signal en BdB. D’autre part, si x (t) est un signal
Radio Fre´quence (RF), alors y (t) sera en ge´ne´ral un signal RF contenant un terme DC
(pour “Direct Current” en anglais) ainsi que les harmoniques du signal d’entre´e.
De fac¸on plus ge´ne´rale, e´crivons le signal d’entre´e sous sa forme analytique c’est-a`-dire
sous forme d’une variable complexe dont la partie re´elle est l’expression mathe´matique du
signal :
x (t) = A (t) cos [2πfct + φ (t)] , (2.11)
ou` A (t) et φ (t) sont respectivement l’amplitude et la phase du signal BdB associe´ a` x (t).
Le signal y (t) a` la sortie de l’ampliﬁcateur de puissance s’e´crit :
y (t) = FA [A (t)] cos [2πfct + φ (t) + FΦ [A (t)]] , (2.12)
ou` FA [A (t)] de´crit le comportement de la caracte´ristique de transfert AM/AM et FΦ [A (t)]
de´crit le comportement de la caracte´ristique de transfert AM/PM.
Mode`le polynomial
Le mode`le polynomial est sans doute le mode`le le plus simple pour rendre compte du
comportement non-line´aire de l’ampliﬁcateur de puissance. Ce mode`le est le plus couram-
ment utilise´ et traduit l’e´volution de la puissance de sortie par rapport a` la puissance
d’entre´e. Il est donne´ par la relation ci-dessous.
y (t) =
NP∑
k=1
akx
k (t), (2.13)
ou` les coeﬃcients ak sont des coeﬃcients re´els de´termine´s expe´rimentalement.
Il a e´te´ prouve´ dans [46] que pour un ampliﬁcateur de type polynomial de´ﬁni par
l’e´quation (2.13), les caracte´ristiques de transferts AM/AM et AM/PM s’e´crivent :
FA [A (t)] =
(NP−1)
2∑
m=0
a2m+1
22m
(
2m+ 1
m+ 1
)
[A (t)]2m+1 ,
FΦ [A (t)] = 0.
(2.14)
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Notons que dans ce mode`le, il n y a pas de distorsions de phase. En ge´ne´ral, un syste`me
non-line´aire “sans me´moire” peut engendrer uniquement de la distorsion d’amplitude, et
jamais de la distorsion de phase. S’il y a de la distorsion de phase, le syste`me doit forcement
posse´der de la me´moire [47, 48].
La caracte´risation de la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur de puissance par un mode`le
type polynomial est fondamentale pour toute approche de mode´lisation de l’ampliﬁcateur
de puissance, mais elle est insuﬃsante [48] pour de´crire parfaitement le comportement de
l’ampliﬁcateur de puissance dans une application re´elle ou` des signaux complexes sont
exploite´s.
Mode`le de Saleh
Le mode`le le plus courant des ampliﬁcateurs a` ondes progressives est le mode`le de Saleh
[38] dont les caracte´ristiques de transferts AM/AM et AM/PM sont donne´es ci-dessous.
FA [A (t)] = αa [A (t)]
1 + βa [A (t)]
2 ,
FΦ [A (t)] = αφ [A (t)]
2
1 + βφ [A (t)]
2 .
(2.15)
Notons que pour de grandes valeurs de l’amplitude A (t), FA [A (t)] est proportionnel a`
1/A (t) et FΦ [A (t)] s’approche d’une constante. Dans [38], les valeurs des parame`tres αa,
βa, αφ et βφ sont obtenues par des mesures expe´rimentales dans un cadre de transmission
multiporteuses et sont donne´es par : αa = 1.9638, βa = 0.9945, αφ = 2.5293 et βφ = 2.8168.
Mode`le de Rapp
Le mode`le couramment utilise´ pour les ampliﬁcateurs a` semi-conducteur dans le cadre
des transmissions multiporteuses est le suivant [39] :
FA [A (t)] = v [A (t)][
1 +
[
v[A(t)]
A0
]2p] 12p ,
FΦ [A (t)]  0,
(2.16)
ou` A0 est l’amplitude de la tension de sortie de saturation, p est un entier souvent appele´
“knee factor” en anglais ; c’est un facteur qui permet de controˆler la transition entre
la zone line´aire et la zone de saturation de la caracte´ristique de transfert AM/AM de
l’ampliﬁcateur.
3.2 Eﬀet me´moire des ampliﬁcateurs de puissance
Un dispositif est a` me´moire si a` un instant donne´ le signal a` sa sortie de´pend du signal
a` l’entre´e a` ce meˆme instant et aux instants pre´ce´dents.
En pratique, les ampliﬁcateurs sont des dispositifs a` me´moire et pre´sentent des ca-
racte´ristiques de transferts AM/AM et AM/PM qui de´pendent de la fre´quence, ce qui
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doit eˆtre pris en compte dans des applications large bande [40, 49]. Des e´tudes approfon-
dies sur les eﬀets de me´moires dans les ampliﬁcateurs de puissances ont e´te´ mene´es dans
[42, 50]. Nous e´voquons juste ici l’importance des eﬀets de me´moire en reprenant quelques
points essentiels.
Le phe´nome`ne de l’eﬀet me´moire est duˆ a` l’emmagasinement de l’e´nergie dans le com-
posant (l’ampliﬁcateur de puissance). Cette e´nergie peut eˆtre stocke´e sous une forme
e´lectrique ou sous une forme thermique. C’est la constante de temps de la charge et de la
de´charge de cette e´nergie qui de´termine la gamme de fre´quence ou` agit l’eﬀet me´moire.
On distingue en ge´ne´ral deux types d’eﬀets de me´moire selon la dure´e de la constante
de temps :
(a) les eﬀets de me´moire basse fre´quence : ils re´sultent de phe´nome`nes lents dont la
constante de temps est tre`s e´leve´e par rapport a` l’inverse de la fre´quence de fonc-
tionnement de l’ampliﬁcateur. Ils sont essentiellement lie´s a` des phe´nome`nes d’origine
e´lectrothermique et a` des phe´nome`nes d’origine e´lectrique.
(b) les eﬀets de me´moire haute fre´quence : ils tiennent leur nom du fait qu’ils re´sultent de
constantes de temps courtes, c’est-a`-dire du meˆme ordre de grandeur que la pe´riode
du signal d’excitation. Ces phe´nome`nes ont principalement pour origines les e´le´ments
re´actifs des circuits d’adaptation et les de´fauts physiques des semi-conducteurs.
Ainsi, la re´ponse de l’ampliﬁcateur a` des signaux de diﬀe´rentes amplitude et/ou de
diﬀe´rentes fre´quences ne sera pas la meˆme et devra eˆtre e´tudie´e au moyen de diﬀe´rentes
approximations.
4 Mesure des distorsions
Cette section est consacre´e aux de´ﬁnitions ge´ne´rales des mesures de qualite´ en e´mission
qui permettent d’e´valuer objectivement la line´arite´ d’un e´metteur. Des mesures dans le
domaine fre´quentiel permettront d’e´valuer la puissance des produits d’intermodulation
dans le voisinage de la bande utile, et on s’inte´ressera ici aux mesures d’ACPR. Dans le
domaine temporel, la ve´riﬁcation de la ﬁde´lite´ du signal e´mis peut eˆtre e´value´e par moyen
de l’EVM, comme on le montre plus loin.
4.1 Adjacent Channel Power Ratio (ACPR)
Pour quantiﬁer l’interfe´rence ge´ne´re´e dans les bandes adjacentes de la bande utile,
un parame`tre ACPR est de´ﬁni. L’ACPR est de´ﬁni par l’e´cart en puissance entre le lobe
principal (bande utile) et les lobes secondaires comme le montre la Figure 2.5.
On parle d’ACPR droite et d’ACPR gauche suivant le coˆte´ de la bande adjacente prise
en compte. L’ACPR est donne´ par la relation (2.17) :
ACPR =
∫
BU
DSP (f) df∫
BA
DSP (f) df
(2.17)
ou` BU = Bande Utile et BA = Bande Adjacente.
Dans sa the`se de doctorat [51, 52], S. Ragusa a propose´ une nouvelle de´ﬁnition de
l’ACPR qui prend plus en compte la re´monte´e des lobes secondaires sur le spectre de sortie
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Figure 2.5 – Calcul de l’ACPR.
cause´e par l’apparition des produits d’intermodulation d’ordre 3 (IM3). Cette nouvelle
de´ﬁnition note´e NACPR est donne´e par la relation (2.18) ci-dessous :
NACPR =
PBA (IM3)
Gain ∗ PBef PABU
, (2.18)
ou` PBA (IM3) de´signe la puissance dans la bande adjacente due aux IM3 et Gain∗PBef PABU
la puissance dans la bande utile due aux fre´quences fondamentales du signal ampliﬁe´.
4.2 Noise Power Ratio (NPR)
Le NPR est une grandeur utilise´e pour mesurer le bruit ge´ne´re´ dans la bande du signal
par la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur. Ce parame`tre qui quantiﬁe le degre´ d’auto-brouillage
est donne´ par la relation ()2.19.
NPRdB = 10 log10
∫
Porteuse
DSP (f) df∫
Trou
DSP (f) df
∗ BWTrou
BWPorteuse
, (2.19)
ou` BWTrou repre´sente la bande du trou re´alise´ au centre de la bande du signal pour simuler
la mesure. Ainsi donc, le bruit d’intermodulation est e´value´ dans le trou.
HPA
NPR
Figure 2.6 – Calcul du NPR.
4.3 Error Vector Magnitude (EVM)
Dans le domaine temporel, une e´mission radio peut eˆtre de´crite a` partir des variations
en amplitude et phase autour d’une porteuse principale, ces variations de la porteuse sont
exprime´es en BdB au format carte´sien comme une paire complexe, avec une composante
en phase, I, et une composante en quadrature Q. Lors du passage par l’ampliﬁcateur,
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les non-line´arite´s et les eﬀets me´moires de´gradent le signal e´mis. Les composantes I et Q
re´cupe´re´es en re´ception, apre`s de´modulation, peuvent alors conduire a` des erreurs lors de
l’e´chantillonnage. Ceci est a` e´viter car entraˆıne une augmentation du TEB.
Puisque le canal de transmission lui-meˆme viendra ajouter des atte´nuations, e´chos,
e´vanouissements, interfe´rences, et d’autres eﬀets non souhaite´s qui de´graderont le signal
en re´ception, il est donc important d’assurer une qualite´ optimale du signal de`s l’e´mission.
De la meˆme manie`re que pour les e´missions hors bande, les organismes re´gulateurs
imposent des limites sur l’erreur maximum en transmission a` ne pas de´passer. Ainsi,
l’EVM est une ﬁgure de me´rite qui donne une information de la ﬁde´lite´ entre un signal de
re´fe´rence ide´al et un signal (e´mis) mesure´, apre`s de´modulation du signal radio, en BdB,
sur les composantes en phase et quadrature.
EVM peut se calculer a` chaque temps symbole. Soit Zn le signal temporel complexe
(e´mis) mesure´ en re´ception ou en e´mission et soit Sn le signal de re´fe´rence ide´al. L’EVM
est calcule´ comme suit :
EVM =
√√√√√√
∑
n
|Zn − Sn|2∑
n
|Sn|2
. (2.20)
A` partir de cette de´ﬁnition ge´ne´rale, les diﬀe´rents standards de communication ajoutent
des pre´cisions au calcul de l’EVM, comme les caracte´ristiques des ﬁltres en termes de lar-
geur de bande, de roll-oﬀ (“matched-ﬁltering”) ou bien de longueur des se´quences sur
lesquelles est calcule´e l’EVM.
Q
Vecteur Erreur
Erreur
de Magnitude
Erreur
de Phase
φ
Sn
Zn
I
Figure 2.7 – Calcul de l’EVM.
4.4 Conclusion
Il existe d’autres facteurs de me´rite qui permettent d’estimer le comportement non-
line´aire d’un ampliﬁcateur de puissance qui sont entre autre le point de compression, le
rapport C/I3, le point d’interception d’ordre 3 : IP3 qui sont de´taille´s dans [20, 53, 54].
C’est le mode de fonctionnement ﬁnal du syste`me qui de´termine le facteur de line´arite´ le
plus approprie´, selon la nature du signal mis en jeu.
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5 Inﬂuence des non-line´arite´s de l’ampliﬁcateur dans un
syste`me de communication
La non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur ne poserait pas de proble`me si les signaux d’entre´e
e´taient a` enveloppe constante et a` faible dynamique (a` faible PAPR). C’est le cas par
exemple dans des signaux GSM. Les futurs syste`mes de communication devront faire
face au proble`me existant de la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur mais avec une diﬃculte´
supple´mentaire, du fait de la nature spe´ciﬁque des signaux (signaux multistandards donc
tre`s large et a` tre`s grande dynamique, c’est-a`-dire a` fort PAPR). Nous pre´sentons dans ce
qui suit, les distorsions engendre´es par la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur et les conse´quences
sur la qualite´ de la transmission.
Nous utilisons un syste`me de communication qui inte`gre un ampliﬁcateur de Rapp [39]
dont les caracte´ristiques de transferts AM/AM et AM/PM sont donne´es par l’e´quation
2.16.
5.1 Eﬀet sur la constellation et mesure de l’EVM
Pour une utilisation eﬃcace du spectre disponible, les syste`mes de transmission nume´rique
actuels, utilisent des modulations de type multiporteuses a` grands nombres d’e´tats de
phase et d’amplitude. Or ces modulations sont tre`s sensibles aux distorsions, bien entendu,
aux distorsions non-line´aires provenant des ampliﬁcateurs de la chaˆıne de transmission.
L’ampliﬁcateur a une incidence directe sur la constellation ce qui se traduit par une
de´formation de celle-ci entraˆınant de ce fait des erreurs sur les bit transmis. Pour illustrer
ce phe´nome`ne, nous conside´rons un sche´ma simple constitue´ d’un signal d’entre´e (issu
d’une modulation MAQ-16) et d’un ampliﬁcateur de puissance de type SSPA (donne´ par
le mode`le de Rapp). Un bruit blanc gaussien w(t) est ajoute´ a` la sortie de l’ampliﬁcateur
(Cf. Figure 2.8).
HPAe(t) s(t)
w(t)
(MAQ-16)
Figure 2.8 – Sche´ma simpliﬁe´ de la chaˆıne de transmission.
Le signal e(t) a` l’entre´e de l’ampliﬁcateur de puissance est un signal monostandard
de type WLAN ( signal OFDM de N = 64 sous-porteuses, de modulation MAQ-16). L’
EVM calcule´ a` partir des signaux e(t) et s(t) est donne´ par la Figure 2.9. Elle montre que
l’EVM de´croˆıt quand le recul d’entre´e augmente, c’est-a`-dire que, quand l’ampliﬁcation se
fait de plus en plus dans la zone line´aire. Elle montre aussi que l’ EVM diminue avec le
rapport signal a` bruit (SNR) . En eﬀet, un IBO faible engendre des distorsions importantes
dans le signal ampliﬁe´ ; de la meˆme manie`re, un SNR faible, signiﬁe un niveau de bruit
assez important dans la bande qui va perturber de fac¸on signiﬁcative le signal de re´fe´rence
(e´mis).
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Figure 2.9 – L’EVM en fonction du recul d’entre´e pour diﬀe´rentes valeurs du SNR.
5.2 Eﬀet sur le Taux d’Erreur Binaire (TEB)
On a vu qu’une ampliﬁcation non-line´aire des signaux a une incidence directe sur la
constellation qui se traduit par un EVM qui augmente avec la perte de line´arite´ (quand
on s’approche de la zone de saturation). Ceci a ine´vitablement une re´percussion sur le
TEB. La Figure 2.10 donne les performances du TEB en fonction du SNR pour diﬀe´rentes
valeurs de recul d’entre´e IBO. Le syste`me de transmission simule´ est de type OFDM
comportant 64 sous-porteuses de modulation MAQ-16. Le canal de transmission est un
canal Gaussien comme montre´ par la Figure 2.8. Nous pouvons eﬀectivement observer
une de´gradation des performances du TEB pour de faibles valeurs de l’IBO. Cependant
lorsque l’IBO devient important, le TEB tend a` se fondre dans la courbe the´orique. C’est
la preuve qu’il y a moins de perturbations lie´es aux non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur lorsque
le signal est ampliﬁe´ dans la zone line´aire et lorsque le signal est ampliﬁe´ de plus en plus
dans la zone de saturation, il subit de plus en plus de distorsions.
5.3 Inﬂuence sur le spectre
L’inﬂuence de la caracte´ristique non-line´aire de l’ampliﬁcateur sur les signaux ampliﬁe´s
s’exprime aussi par des remonte´es spectrales. Cela se traduit par des interfe´rences avec
d’autres signaux e´mis dans des canaux voisins. Le facteur de me´rite qui permet de me-
surer les interfe´rences avec les canaux adjacents est l’ACPR qui a e´te´ de´ﬁni en 4.1. Ici,
l’ACPR ne sera pas calcule´, il sera question de montrer l’inﬂuence d’une ampliﬁcation
non-line´aire sur le spectre des signaux a` fortes dynamiques (PAPR e´leve´). Le phe´nome`ne
de remonte´e spectrale est montre´ par la Figure 2.11. Elle montre que la remonte´e spec-
trale (les interfe´rences avec les canaux adjacents) augmente quand le recul diminue. En
eﬀet, des valeurs faibles de l’IBO signiﬁent que l’ampliﬁcateur de puissance fonctionne en
limite de sa zone de saturation. C’est dans cette zone que les signaux subissent le plus de
distorsions ce qui explique la remonte´e spectrale de plus en plus importante lorsque l’IBO
devient de plus en plus faible.
43
Chapitre 2. Ampliﬁcateur de puissance et signaux a` enveloppe non constante
0 5 10 15
10−4
10−3
10−2
10−1
Eb/No (dB)
Ta
ux
 d
’E
rr
eu
r B
in
ai
re
 (T
E
B
)
TEB  Théorique
TEB, IBO = 3 dB
TEB, IBO = 5 dB
TEB, IBO = 10 dB
Figure 2.10 – Eﬀet de l’ampliﬁcateur : performance en terme de TEB pour diﬀe´rentes
valeurs de IBO.
1 1.2 1.4 1.6 1.8
−120
−100
−80
−60
−40
−20
0
Fréquence Normalisée
D
en
si
té
 S
pe
ct
ra
le
 d
e 
P
ui
ss
an
ce
 (D
S
P
)  
[d
B
]
Spectre Initial
 IBO = 5 dB
 IBO = 10 dB
 IBO = 15 dB
Figure 2.11 – Eﬀet de l’ampliﬁcateur sur le spectre pour diﬀe´rentes valeurs de IBO.
44
6. Conclusion
6 Conclusion
L’e´tude des non-line´arite´s de l’ampliﬁcateur ne´cessite une compre´hension du fonction-
nement de l’ampliﬁcateur. C’est ce a` quoi nous sommes attele´s dans ce chapitre. Nous avons
pre´sente´ des ge´ne´ralite´s sur l’ampliﬁcateur. Nous avons de´ﬁni quelques termes (rendement,
classes d’ope´ration, etc), et pre´sente´ les types d’ampliﬁcateurs ge´ne´ralement utilise´s dans
les syste`mes de te´le´communications. Nous avons aussi de´ﬁni quelques parame`tres qui per-
mettent de quantiﬁer les eﬀets de la non-line´arite´. Nous avons e´galement rappele´ l’inte´reˆt
de prendre en compte les phe´nome`nes de me´moires de l’ampliﬁcateur surtout dans un
contexte d’e´tude ou` les signaux conside´re´s sont tre`s large bande.
Pour ﬁnir, nous avons pre´sente´ quelques eﬀets de l’ampliﬁcation de signaux a` enve-
loppe non constante. Par des exemples simples, nous avons montre´ les distorsions qu’en-
gendraient de telles ampliﬁcations et par la meˆme occasion et de fac¸on implicite de la
ne´cessite´ de combattre ces eﬀets.
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1 Introduction
Comme nous avons l’avons e´voque´ dans le chapitre pre´ce´dent, pour obtenir de l’ampli-
ﬁcateur la line´arite´ exige´e par les standards de communication, on peut surdimensionner
l’ampliﬁcateur de puissance ce qui revient a` travailler loin de la zone de saturation, avec un
recul important. En revanche, le rendement e´nerge´tique dans ce cas se re´ve´lera tre`s faible,
et ceci, d’autant plus que les formes d’onde des signaux pre´senteront de forts PAPR. Or, un
signal a` PAPR e´leve´ passant dans un ampliﬁcateur non-line´aire (avec un recul faible, ceci
pour un rendement e´leve´) se retrouve tre`s distordu. La compensation de cette distorsion
en re´ception implique des processus complexes. Voila pourquoi la plupart des techniques
de traitement des non-line´arite´s propose´es dans la litte´rature se trouvent a` l’e´mission.
L’objet de ce chapitre est d’e´tablir un e´tat de l’art (non exhaustif) des techniques de
re´duction du PAPR a` l’e´mission sachant que dans cette the`se nous allons nous inte´resser
plus aux techniques de re´duction du PAPR a` l’e´mission dites “ajout de signal” parce
qu’elles sont simples a` imple´menter et satisfont les contraintes (consommation en res-
sources) des syste`mes embarque´s. De plus certaines d’elles sont a` compatibilite´ descen-
dante. Nous reviendrons sur la notion de compatibilite´ descendante qui a` nos yeux est
tre`s fondamentale dans notre analyse et recherche de technique de re´duction du PAPR a`
l’e´mission.
Avant toute chose, il faut savoir que le proble`me de re´duction du PAPR est apparu
a` peu pre`s au meˆme moment que les proble`mes de l’analyse du PAPR. De`s la ﬁn des
anne´es 1950, Shapiro [55] et Rudin [56] se sont focalise´s a` la re´duction du PAPR des si-
gnaux en trouvant des se´quences adapte´es. Schroeder dans [57] s’est quant a` lui plutoˆt
penche´ sur la ge´ne´ration de signaux ayant un faible PAPR. Cependant, ce n’est qu’avec
la vulgarisation de la modulation OFDM (due a` son utilisation dans de nombreux stan-
dards de te´le´communication comme le DVB-T, l’ADSL, le DAB ou dans la norme IEEE
802.11a/g) que le proble`me est devenu plus crucial, du fait que le signal a une enveloppe
non-constante. C’est ainsi qu’ on a vu apparaˆıtre les premie`res techniques de traitement
des non-line´arite´s a` partir des anne´es 1990.
L’e´quipe SCEE (i), dans laquelle la the`se s’est de´roule´e, a une expertise tre`s approfon-
die et de´veloppe´e sur le proble`me de traitements des non-line´arite´s lie´es a` l’ampliﬁcateur
de puissance. Dans [58], une classiﬁcation ge´ne´rale de toutes les techniques qui traitent du
proble`me de l’ampliﬁcation non-line´aire a e´te´ propose´e, cette classiﬁcation a e´te´ reprise
et mise a` jour dans [2, 54]. Ici, dans ce chapitre, nous proposons une classiﬁcation des
techniques de re´duction du PAPR a` l’e´mission. Il s’agit d’une extension de la classiﬁcation
propose´e par Y. Louet et J. Palicot [2] dans laquelle toutes les “techniques de distor-
sions” (ii) seront conside´re´es comme des techniques “ajout de signal”. En eﬀet, plus tard
dans la the`se (dans le chapitre 4), nous montrerons que toute “technique de distorsion”
peut eˆtre formule´e comme une technique “ajout de signal”.
Il existe d’autres travaux de la classiﬁcation des techniques de re´duction du PAPR.
Nous pouvons citer entre autres les travaux de T. Jiang et Y. Wu dans [59] ou` ils passent
en revue diﬀe´rentes techniques de re´duction du PAPR de l’OFDM en proposant une classi-
ﬁcation de ces techniques qui est base´e sur la complexite´ de calcul, l’expansion de la bande
(i). SCEE pour Signal, Communication et E´lectronique Embarque´e est une e´quipe de recherche du
Campus de Rennes de Supe´lec, membre de l’IETR (Institut d’E´lectronique et de Te´le´communications de
Rennes - UMR CNRS 6164), groupe AC (Automatique et Communications)
(ii). Il faut entendre par “techniques de distorsions” toute technique de re´duction du PAPR qui ge´ne`re
des distorsions, comme c’est le cas dans les techniques de clipping.
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passante, la diminution du de´bit de transmission et la variation de la puissance moyenne
du signal a` transmettre.
2 Nouvelle classiﬁcation des techniques “ajout de signal”
de re´duction du PAPR
Dans le prochain chapitre, nous montrerons que les techniques de “distorsions” peuvent
eˆtre conside´re´es comme des techniques “ajout de signal” de re´duction du PAPR. Compte
tenu de cette nouvelle vision que nous aurons des techniques de distorsions, nous pouvons
d’ores et de´ja` proposer, dans cette section, une nouvelle classiﬁcation des techniques “ajout
de signal” de re´duction du PAPR dans laquelle, toutes les techniques de distorsions seront
conside´re´es comme des techniques “ajout de signal” de re´duction du PAPR.
2.1 De´ﬁnition de la notion de compatibilite´ descendante
Lorsque l’on se place a` l’e´mission, la premie`re question que l’on peut se poser est de
savoir s’il y aura modiﬁcation du re´cepteur dans le cas ou` une me´thode est de´veloppe´e a`
l’e´mission. En d’autres termes, une fois le signal ampliﬁe´ avec le moins de non-line´arite´s
possibles, est-il intelligible directement a` la re´ception sans ope´rer un traitement supple´mentaire ?
Cette modiﬁcation ou non du re´cepteur dans le cas des traitements des non-line´arite´s porte
plus ge´ne´ralement sur le concept de compatibilite´ descendante qui s’e´nonce de la fac¸on
suivante : il y aura compatibilite´ descendante dans le cas de me´thodes ou techniques ne
ne´cessitant pas de modiﬁcation dans le re´cepteur. Il n’y aura pas de compatibilite´ descen-
dante dans le cas contraire. C’est ce concept que nous allons utiliser pour discriminer les
me´thodes entre elles. Il permet ainsi de de´buter l’arborescence des techniques “ajout de
signal” de la fac¸on suivante (Cf. Figure 3.1) :
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Figure 3.1 – Classiﬁcation des techniques “ajout de signal” en fonction de la
compatibilite´ descendante.
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Dans la suite de la the`se, le concept de compatibilite´ descendante est une contrainte
que nous allons nous imposer dans la recherche de nos techniques “ajout de signal” que
nous serons amene´ a` de´velopper.
2.2 Me´thodes avec compatibilite´ descendante
Pour les me´thodes de re´duction du PAPR avec compatibilite´ descendante, une modiﬁ-
cation des traitements a` l’e´mission n’implique pas une modiﬁcation du re´cepteur. Dans ce
cas, l’ensemble des traitements est eﬀectue´ a` l’e´mission. Dans cette cate´gorie de me´thodes,
on retrouve une partie des techniques “ajout de signal”. Dans les techniques“ajout de si-
gnal” a` compatibilite´ descendante, on peut distinguer :
• les techniques qui de´gradent le TEB
• et celles qui ne de´gradent pas le TEB.
Les techniques “ajout de signal” qui de´gradent le TEB sont essentiellement les tech-
niques de distorsions c’est-a`-dire, les techniques de re´duction du PAPR qui introduisent
des distorsions ; on peut citer entre autres les techniques de “clipping” ( “clipping and
ﬁltering” [60], le “deep clipping” [61], le “invertible clipping” [52], etc.)
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Figure 3.2 – Classiﬁcation des techniques “ajout de signal” de re´duction du PAPR.
Parmi les techniques “ajout de signal” qui ne de´gradent pas le TEB , on peut citer
la technique de la “Tone reservation” (TR) [21], la technique “Active Constellation Ex-
tension” (ACE) [62, 63], la technique de la “Tone Injection” (TI) [21, 64], etc. Il existe
certaines techniques de distorsions qui compressent le signal a` l’e´mission aﬁn de re´duire son
PAPR et de´compressent le signal rec¸u (a` la re´ception) aﬁn de permettre un bon de´codage
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du signal. Comme, il existe un processus de traitement de signal a` la re´ception, ces tech-
niques de distorsions connues sous le non de techniques de “companding” (“compressing
and expanding”) [65, 66, 67] ne sont pas a` compatibilite´ descendante, mais restent cepen-
dant des techniques “ajout de signal” puisqu’elles sont des techniques de distorsions (ceci
sera justiﬁe´ au chapitre 4).
La Figure 3.2 synthe´tise les techniques de re´duction du PAPR dites “ajout de signal”
classe´es en fonction du crite`re de compatibilite´ descendante et du crite`re de la de´gradation
du TEB. Cette classiﬁcation loin d’eˆtre exhaustive permet d’inte´grer d’autre types de
techniques “ajout de signal”.
3 Crite`res de performances des techniques de re´duction du
PAPR
Dans cette section, il semble pertinent, avant de de´tailler certaines techniques de
re´duction du PAPR, de de´ﬁnir les diﬀe´rents crite`res de me´rite qui vont nous permettre
d’e´valuer les performances d’une technique de re´duction du PAPR dans son environnement
de fonctionnement.
Conside´rons le sche´ma simpliﬁe´ d’une chaˆıne de transmission (Figure 3.3) inte´grant un
module de re´duction du PAPR.
MODULE
DE REDUCTION
DU PAPR
x (t)
y (t)
w (t)
z (t)HPA
Figure 3.3 – Sche´ma simpliﬁe´ d’une chaˆıne de transmission inte´grant un module de
re´duction du PAPR.
3.1 Performance en re´duction du PAPR
Ceci peut paraˆıtre trivial mais cela reste malgre´ tout le crite`re de´terminant. Pour
illustrer la mesure de performance en re´duction du PAPR d’une me´thode, conside´rons la
Figure 3.3. Les PAPR des signaux x (t) et y (t) sont de´ﬁnis comme suit :
PAPR[x] =
max
0≤t≤Ts
|x (t)|2
Px
PAPR[y] =
max
0≤t≤Ts
|y (t)|2
Py ,
(3.1)
ou` Ts de´signe la dure´e d’un symbole OFDM et Px et Py repre´sentent respectivement les
puissances moyennes des signaux x (t) et y (t). Le PAPR est une variable ale´atoire qui peut
eˆtre caracte´rise´e par sa CCDF ; PAPR[x] et PAPR[y] de´ﬁnis par les relations (3.1) sont des
variables ale´atoires dont les CCDFs sont repre´sente´es sur la Figure 3.4. On de´ﬁnit le gain
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en re´duction du PAPR a` une valeur φ donne´e de la CCDF, le parame`tre ΔPAPR (φ) de´ﬁni
par :
ΔPAPR (φ) = PAPR[x] (φ)− PAPR[y] (φ) , [dB] (3.2)
ou` PAPR[x] (φ) et PAPR[y] (φ) sont les PAPRs des signaux x (t) et y (t) a` CCDF = φ.
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y (t)
PAPR[x] (φ)PAPR[y] (φ)
φ
ΔPAPR (φ)
PAPR [dB]
Figure 3.4 – Calcul du gain en re´duction du PAPR a` une valeur particulie`re de la
CCDF.
3.2 Variation de la puissance moyenne
Pour certaines techniques, la re´duction du PAPR s’accompagne d’une diminution ou
d’une augmentation de la puissance moyenne du signal a` transmettre. Par exemple, dans
un contexte de “clipping” [68, 69], la puissance moyenne du signal a` transmettre est re´duite
tandis que dans un contexte de “Tone Reservation” [21, 70, 71] ou de “Active Constellation
Extension” [63, 72], la puissance moyenne du signal a` transmettre est augmente´e.
Conside´rons le sche´ma simpliﬁe´ de la chaˆıne de transmission donne´ par la Figure 3.3,
la variation de la puissance moyenne du signal a` transmettre s’e´crit :
ΔE [τ ] = Py − Px [dB] , (3.3)
ou` τ est le parame`tre qui controˆle la performance de re´duction du PAPR. Le parame`tre τ
peut eˆtre assimile´ au “seuil d’e´creˆtage” dans le cas du “clipping”.
Dans la litte´rature, la plupart des e´tudes de performances des techniques de re´duction
du PAPR ne prennent pas en compte la variation ΔE de la puissance moyenne du signal
a` transmettre. Pourtant cette variation a un impact fort sur la qualite´ de la transmission.
Dans une de nos publications [73], nous avons e´tudie´ les performances de trois techniques de
re´duction du PAPR dans lesquelles nous avons pris en compte la variation de la puissance
moyenne du signal a` transmettre.
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3.3 De´gradation du TEB
Pour certaines techniques, la re´duction du PAPR s’accompagne de la ge´ne´ration de
distorsions aussi bien a` l’exte´rieur qu’ a` l’inte´rieur de la bande utile de signal ; c’est le cas
des techniques de distorsions (Cf. chapitre 4). La re´duction du PAPR n’est pas la seule
cause de de´gradation du TEB ; en eﬀet l’ampliﬁcateur de puissance peut eˆtre source de
de´gradation du TEB dans la mesure ou` par besoin de rendement e´nerge´tique, l’ampliﬁca-
tion se fait dans (ou proche) de la zone de saturation.
Dans la litte´rature [74, 75, 76], on de´ﬁnit les pertes de puissance dues aux non-line´arite´s
de l’ampliﬁcateur de puissance d’une part et de la re´duction du PAPR d’autre part, par
la me´trique TD pour “Total Degradation” en anglais.
TD [τ, IBO] = ΔEb/N0 [τ, IBO] + IBO, [dB] (3.4)
ou` ΔEb/N0 [τ, IBO] est la de´gradation du rapport signal a` bruit pour un TEB donne´.
Dans [73], nous avons de´compose´ cette de´gradation du rapport signal a` bruit en deux
composantes : une de´gradation due a` l’ampliﬁcation non-line´aire et une de´gradation due
a` la re´duction du PAPR si la technique utilise´e est une technique de distorsion.
ΔEb/N0 [τ, IBO] = ΔEb/N0 [IBO] + ΔEb/N0 [τ ] , [dB] (3.5)
ou` ΔEb/N0 [IBO] est la de´gradation du rapport signal a` bruit due a` l’ampliﬁcation non-
line´aire et ΔEb/N0 [τ ] est la de´gradation du rapport signal a` bruit due a` la re´duction du
PAPR. Pour une technique de re´duction du PAPR sans distorsions comme c’est le cas
de la “Tone Reservation”, il n’y a pas de de´gradation du rapport signal a` bruit due a` la
re´duction du PAPR, c’est-a`-dire, ΔEb/N0 [τ ] = 0.
3.4 “Overall Performance” (OP)
Il existe dans la litte´rature [74, 75, 77, 76, 78, 79] des e´tudes sur les performances des
techniques de re´duction du PAPR. En ge´ne´ral ces e´tudes prennent en compte la re´duction
du PAPR, la qualite´ de transmission du signal (c’est-a`-dire la de´gradation du TEB et
l’augmentation de l’ACPR) et la complexite´ de la technique. Malheureusement, il existe
tre`s peu d’e´tudes sur la performance globale d’une technique de re´duction du PAPR dans
un environnement plus “re´aliste”, c’est-a`-dire, en pre´sence d’un ampliﬁcateur de puissance
de type non-line´aire et d’un canal de propagation de type AWGN par exemple.
Dans [73], nous avons propose´ une nouvelle me´trique “OP” pour “Overall Performance”
qui permet d’e´valuer la performance globale d’un syste`me et qui prend en compte la
re´duction du PAPR du syste`me, la variation de puissance moyenne du signal a` transmettre
due a` la re´duction du PAPR et la de´gradation de l’e´nergie par bit du syste`me. Comme la
variation de puissance moyenne et la de´gradation de l’e´nergie par bit du syste`me ont des
eﬀets ne´fastes sur la performance globale du syste`me et que seul le gain de re´duction du
PAPR contribue positivement a` la performance du syste`me, on de´ﬁnit donc la me´trique
“OP” par la relation suivante :
OP [τ, IBO] = ΔPAPR [τ ]−ΔE [τ ]−ΔEb/N0 [τ, IBO] , (3.6)
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ou` ΔPAPR [τ ] est le gain de re´duction du PAPR, ΔE [τ ] est la variation de la puissance
moyenne du signal a` transmettre donne´e par l’e´quation (3.3) et ΔEb/N0 [τ, IBO] est la
de´gradation de l’e´nergie par bit donne´e par l’e´quation (3.5).
Dans l’expression de OP [τ, IBO], on peut inte´grer la complexite´ du module de re´duction
du PAPR du syste`me et les e´missions de puissance hors-bande (qui sont la cause de l’aug-
mentation de l’ACPR).
3.5 Diminution du de´bit utile
Si, par exemple, le re´cepteur a besoin d’information comple´mentaire (“side infor-
mation”) pour pouvoir rendre l’ope´ration de re´duction du PAPR transparente pour la
de´modulation, cette transmission d’information implique une diminution du de´bit utile.
C’est la cas de la technique “Selective Mapping” (SLM) [80].
3.6 Complexite´
Si une me´thode est tre`s performante en termes de re´duction du PAPR mais ne´cessite
de fortes ressources de calcul, ceci peut devenir re´dhibitoire pour certaines applications
pratiques de type “temps re´el”. La complexite´ des algorithmes mis en oeuvre doit alors
eˆtre e´tudie´e.
4 Techniques Probabilistes
Les techniques probabilistes sont des me´thodes ou techniques de re´duction du PAPR
a` repre´sentations multiples du signal qui ont l’inconve´nient de ne pas eˆtre a` compatibi-
lite´ descendante. On peut citer entre autres le “Random Phasor” (RP) [81], le “selective
scambling” [82, 83], ou le “selective mapping” (SLM) [80, 84, 85], les “Partial Transmit
Se´quences” (PTS) [86, 87], ou les techniques d’“optimisation de phase” [88], etc. Toutes
ces techniques sont adaptatives car le syste`me s’adapte au symbole OFDM pour fournir
un PAPR aussi faible que possible. Dans la suite de cette section, nous allons de´crire
brie`vement quelques unes de ces techniques.
4.1 La technique “Selective Mapping” (SLM)
L’ide´e est de multiplier la se´quence de symboles complexes issus de la modulation
nume´rique par une se´rie de L diﬀe´rents vecteurs de fac¸on a` ce que ne soit retenu que
le produit au PAPR le plus faible (apre`s IFFT). Cette me´thode ne´cessite ne´anmoins la
transmission d’une information de redondance pour que le re´cepteur identiﬁe le vecteur
optimal. On doit cette technique a` R. Bauml, R. Fischer et J. Huber [80]. Elle a e´te´ ensuite
de´taille´e et agre´mente´e de pre´cision dans [85, 84] par S.H Muller et J.B Huber.
Cette me´thode s’applique a` l’OFDM pour un nombre quelconque de sous-porteuses et
pour une modulation nume´rique quelconque. Soit X = {Xk}, k = 0, · · ·N − 1, le vecteur
symbole OFDM dans le domaine fre´quentiel. L’ide´e de la technique “selective mapping”
est de multiplier le vecteur X par un vecteur Φ(u) =
{
φ
(u)
k
}
, k = 0, · · ·N − 1. Les φ(u)k
sont de la forme :
φ
(u)
k = e
jϕ
(u)
k , ϕ
(u)
k ∈ [0, 2π) , u = 0, · · ·U − 1.
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Le nouveau signal OFDM dans le domaine fre´quentiel apre`s ponde´ration s’e´crit :
X(u) = X.Φ(u). On obtient ainsi U signaux diﬀe´rents de N composantes. Finalement,
le signal OFDM temporel transmis s’e´crit :
x(u
∗) = IDFT
(
X(u
∗)
)
,
ou` u∗ = argmin
u
{
max
n
∣∣∣x(u)n ∣∣∣} est l’indice correspond au signal OFDM dont le PAPR est le
plus faible. La valeur de l’indice u∗ sera alors transmise au re´cepteur pour la reconstruction
via un code correcteur d’erreurs. Dans [85], les auteurs proposent que le nombre de bit sur
lequel doit eˆtre code´ cet indice soit de l’ordre de log2 U . Le principe de la technique est
illustre´ par la Figure 3.5.
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Figure 3.5 – Sche´ma d’un modulateur “Selective Mapping”.
Le SLM a de bonnes performances en terme de re´duction du PAPR. Cependant, l’in-
conve´nient majeur de cette technique est sa complexite´, du fait de l’utilisation de plusieurs
(U) ope´rations d’IDFT. De plus, cette me´thode ne´cessite´ la transmission de se´quences d’in-
formation (“Side Information”) pour que le re´cepteur identiﬁe la se´quence qui a permis
de ge´ne´rer le PAPR le plus faible. L’inconve´nient de transmettre une information entre
l’e´metteur et le re´cepteur est double : d’une part a` cause du risque que cette se´quence soit
entache´e d’erreurs via le canal de transmission et d’autre part a` cause d’une diminution
du de´bit utile. Il existe une variante du SLM qui reme´die l’inconve´nient de la transmission
de se´quences d’information : c’est le “Blind SLM” [84, 89].
4.2 La technique “Partial Transmit Sequences” (PTS)
La technique “Partial Transmit Sequences” s’inscrit dans la continuite´ de celle du
“Selecting Mapping”. Elle a e´te´ propose´ dans [85, 87] par S.H Muller et J.B Huber.
L’ide´e de cette me´thode est de tronquer le train des N porteuses en V blocs de NV
porteuses. Une porteuse utilise´e dans un bloc particulier sera mise a` ze´ro dans tous les
autres. Une fois ces NV blocs forme´s, l’ide´e initiale du “Selecting Mapping” est applique´e :
un vecteur Φ(v) =
{
φ
(v)
k
}
, v = 1, · · ·V eﬀectuera une ponde´ration de chacun des V blocs
apre`s IDFT pour former le signal ﬁnal au PAPR le plus faible.
Comme illustre´ sur les Figures 3.6 et 3.7, l’algorithme du PTS est comme suit :
(i) Le symbole OFDM fre´quentiel X de N porteuses est tronque´ en V sous-blocs disjoints
X(v) de NV porteuses tel que X =
V∑
v=1
X(v).
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Figure 3.6 – Sche´ma d’un modulateur “Partial Transmit Sequences”.
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Figure 3.7 – Exemple de partitionnement d’un symbole en sous-blocs pour application
de la technique PTS.
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(ii) A` chaque sous-blocs disjoints X(v), on applique un de´calage de phase et le nouvel
symbole OFDM fre´quentiel s’e´crit :
X =
V∑
v=1
X(v).φ(v), φ(v) = ejϕ
(v)
, v = 1, · · ·V.
(iii) Le symbole OFDM temporel x s’e´crit alors :
x = IDFT
(
V∑
v=1
X(v).φ(v)
)
=
V∑
v=1
φ(v).IDFT
(
X(v)
)
=
V∑
v=1
φ(v).x(v).
ou` le vecteur de de´calage de phase Φ(v) est optimise´ de la fac¸on suivante :
Φ(v) =
{
φ(v)
}
= argmin
φ(v)
{
max
n
V∑
v=1
φ(v).x(v)
}
, n = 0, 1 . . . , N − 1.
La fac¸on dont les symboles sont partitionne´s en sous-blocs a une inﬂuence sur la per-
formance et la complexite´ de la technique. L’inconve´nient majeur de la technique PTS
re´side dans la complexite´ de la recherche des vecteurs de ponde´ration Φ(v) pour minimiser
le PAPR. En eﬀet, en conside´rant V sous blocs et des facteurs de ponde´rations binaires
(les vecteurs Φ(v), v = 1, 2 sont uniquement compose´s de 1 ou -1), le nombre de combi-
naisons possibles est de 2V qui doivent eˆtre toutes passe´es en revue pour de´terminer le
jeu de vecteurs qui minimise le PAPR. L’ide´e propose´e dans [90] par A. D. S. Jayalath
et C. Tellambura est alors de stopper le processus de recherche de vecteurs Φ(v) de`s
lors que le PAPR voulu est atteint. Un autre inconve´nient de la technique des PTS est
qu’elle ne´cessite la transmission de “Side Information” (SI) pour que le re´cepteur identiﬁe
la se´quence qui a permis de ge´ne´rer le PAPR le plus faible.
4.3 La technique de “Random Phasor” (RP)
Cette technique est une de´clinaison de la technique du SLM (“Selected Mapping”)
dans une version plus simple. Si le PAPR d’un symbole OFDM est supe´rieur a` un seuil
donne´, il y a alors une ponde´ration eﬀectue´e sur les symboles fre´quentiels aﬁn de re´duire
le PAPR. Elle a e´te´ propose´e dans [81] par DJ.G Mestdagh et P.M Spruyt.
Le principe de la technique de “Random Phasor” est le suivant :
(i) Phase d’initialisation : i = 0 et xn,i = xn avec n = 0, · · ·N − 1.
(ii) Les e´chantillons fre´quentiels Xk, sont dans un premier temps pre´sente´s a` l’entre´e de
l’IDFT, les e´chantillons temporels xn,i sont compare´s a` un seuil αi.
(iii) Si les xn,i sont supe´rieurs a` αi c’est-a`-dire xn,i > αi, alors il y a rebouclage et les
meˆmes e´chantillons fre´quentiels sont ponde´re´s par un vecteur Φ = {φi} et ainsi de
suite c’est-a`-dire qu’on repart a` l’e´tape (ii). Dans le cas contraire (xn,i ≤ αi), le
symbole est transmis avec une “side information” associe´e au vecteur Φ.
Cette technique a des performances en terme de re´duction du PAPR assez proche de
celles de la technique du SLM. Cependant comme la plupart des techniques probabilistes,
les inconve´nients de la technique de “Random Phasor” sont lie´s d’une part a` la complexite´
et au nombre d’IDFT a` eﬀectuer. D’autre part, le rebouclage introduit une latence qui sera
d’autant plus grande que le nombre de sous-porteuses sera grand. La Figure 3.8 pre´sente
le principe de fonctionnement de la technique de “Random Phasor”.
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Figure 3.8 – Sche´ma d’un modulateur “Random Phasor” (RP).
5 Techniques de Codage
5.1 Ge´ne´ralite´s
Les techniques de codage sont des techniques de re´duction du PAPR plutoˆt populaires
dans la litte´rature qui utilisent des formes particulie`res de codage aﬁn d’e´viter la transmis-
sion des symboles qui pre´sentent un PAPR e´leve´. Ce sont des techniques de re´duction du
PAPR a` repre´sentation simple du signal. Cependant, tout comme, les techniques probabi-
listes, elles ont l’inconve´nient de ne pas eˆtre a` compatibilite´ descendante. En eﬀet, comme
elle emploient des codages particuliers des donne´es binaires a` l’e´mission, il est ne´cessaire de
pouvoir de´coder parfaitement en re´ception. Il apparaˆıt donc qu’il est obligatoire de faire
l’ope´ration duale du codage a` la re´ception aﬁn de retrouver inte´gralement les donne´es
e´mises.
L’ide´e de base de ces techniques a e´te´ d’exploiter la redondance introduite par un
code bien choisi qui permet de s’abstenir de transmettre les se´quences qui donnent lieu a`
un assez fort PAPR. Le principe des techniques de codage est illustre´ par la Figure 3.9.
Il serait alors souhaitable d’exploiter les proprie´te´s du code pour eﬀectuer une sorte de
correction d’erreur.
Aﬁn de mieux comprendre la suite, quelques pre´cisions doivent eˆtre apporte´es sur les
caracte´ristiques de l’enveloppe du signal a` transmettre. La puissance instantane´e d’un
signal OFDM en temps discret est donne´e par :
Pn = |xn|2 =
N−1∑
i=0
N−1∑
k=0
Xk. (Xi)
∗ e−j2π
kn
N ej2π
in
N ,
ou` la somme est limite´e a` la dure´e d’un symbole OFDM.
En posant k = i + u et en regroupant les termes en i = k, l’expression suivante de
puissance instantane´e :
Pn = N +
N−1∑
u=1
Cn.ej2π unN ,
ou`
Cn =
N−1∑
k=0
Xk. (Xk+u)
∗ =
N−1∑
k=0
|Xk|2 .ej[arg{Xk}−arg{Xk+u}] (3.7)
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est la se´quence d’inter corre´lation transmise. Dans le cas d’une modulation de phase
M -PSK avec un alphabet binaire, |Xk| = 1, arg {Xk} = 2πM ak, avec ak ∈ {0, 1}. Dans ce
cas Cn s’e´crit :
Cn =
N−1∑
k=0
ej
2π
M
(ak−ak+u).
On peut donc conclure que la moyenne de la puissance est N , tandis que son maximum
est e´gal a` N2. Le PAPR re´sultant de´pend alors de Cn et il peut atteindre au plus la valeur
N .
Mapping
IDFT
du Code
Selection
S/P
Coding
Bits
Se´rie/
Paralle`le
{Xk} {xn}
Figure 3.9 – Sche´ma conceptuel d’un syste`me de re´duction du PAPR par codage.
Ainsi donc, une fois que les parame`tres de modulation sont ﬁxe´s, la puissance maximale
du signal ne de´pend plus que de la se´quence de donne´es a` transmettre.
5.2 Re´duction du PAPR par des codes en blocs
La re´duction du PAPR par des codes en blocs a e´te´ propose´e initialement dans [91]
par T.A Wilkinson et A.E Jones. C’est apre`s que R.D.J Van Nee dans [92] proposa une
me´thode de se´lection de mots a` faible PAPR issus de se´quences comple´mentaires de Golay.
Par la suite K.G Paterson et V. Tarokh dans [93] propose`rent un long de´veloppement
the´orique sur l’existence de code a` faibles PAPR.
La re´duction du PAPR par des codes en blocs intervient apre`s l’ope´ration de mapping
(voir Figure 3.9), les symboles complexes sont groupe´s en mots de longueur N et ne sont
se´lectionne´s que les p mots aux plus faibles PAPR. Cette se´lection de p parmi 2MN est
re´alise´e par un codage en bloc. Elle s’applique pour toute modulation multiporteuses de
type OFDM.
Prenons par exemple N = 4 sous-porteuses module´es par une modulation BPSK, il
y a donc 24 = 16 se´quences possibles. 4 d’entre elles ont un PAPR de 6 dB, 4 ont un
PAPR de 3.7 dB et les 8 autres ont un PAPR de 2.5 dB. L’ide´e est alors de ne transmettre
que les 8 se´quences a` faible PAPR. Ces 8 se´quences peuvent donc eˆtre code´es sur 3 bits,
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associe´e chacune d’entre elles a` une se´quence de 4 bits (parce nos symboles sont issus
d’une modulation BPSK). Cette association, appele´e abusivement codage, admet un taux
de 3/4 et permet de re´duire le PAPR de 6 a` 2.5 dB malgre´ une redondance de 33.33 %. Ces
re´sultats sont base´s sur une recherche exhaustive de tous les mots possibles puis du calcul
de leur PAPR associe´.
C’est ainsi que dans [92] la meˆme me´thodologie est adapte´e mais en utilisant des
se´quences comple´mentaires dont la proprie´te´ est d’avoir un PAPR ﬁxe de 3 dB quelque
soit le nombre de sous-porteuses utilise´es dans le signal OFDM. On montre alors que le
rendement de codage est (1 + log2 N)/N , soit 1/2 pour N = 8. Par ailleurs, la distance du
code s’exprime par :
dmin =
√
N
2
∥∥∥1− ej 2πM ∥∥∥.
Ainsi, pour N = 8 et une modulation 8-PSK, la distance minimum du code est de
1.53. Le taux de codage e´tant e´gal a` 1/2, le gain de codage asymptotique est e´gal a` 3 dB.
La re´duction du PAPR par des codes en blocs a deux inconve´nients majeurs : le
premier re´side dans le calcul du PAPR de chacune des se´quences, ce qui peut devenir
tre`s long et presque irre´alisable lorsque le nombre de porteuses devient trop grand ; le
deuxie`me vient de l’association mot d’information-mot de code ne´cessitant des tables de
correspondance pour le codage et le de´codage. Certains auteurs comme M. Friese [94] ou
D. Wulich dans [95] propose`rent une simple imple´mentation en utilisant des me´thodes de
codage syste´matique. Cependant ces me´thodes ne proposent aucune recherche structure´e et
syste´matique des se´quences a` faibles PAPR. De plus, le proble`me de la correction d’erreurs
reste entier.
5.3 Re´duction du PAPR par codes de Reed-Muller (RM)
La re´duction du PAPR par codes de Reed-Muller s’inscrit dans la continuite´ de celle
de R.D.J Van Nee [92] base´e sur les se´quences comple´mentaires. L’objectif est d’inse´rer un
code correcteur d’erreur avant la Transforme´e de Fourier Inverse (IFFT), code correcteur
ge´ne´rant des se´quences comple´mentaires. Ce code est base´ sur ceux de Reed-Muller et
apporte donc un gain de codage mais aussi l’assurance d’un PAPR constant de 3 dB
quelque soit le nombre de porteuses N . Nous n’allons pas nous e´taler sur le principe de
la re´duction du PAPR par codes de Reed-Muller, on peut se re´fe´rer aux travaux de J.A
Davis et J. Jedwab dans [96] et ceux de Y. Louet dans [97]. Il faut cependant savoir que la
technique de re´duction du PAPR par codes de Reed-Muller en plus d’oﬀrir un PAPR ﬁxe
de 3 dB quelque soit le nombre de porteuses a une capacite´ e´leve´e de correction erreurs.
Les inconve´nients lie´s a` cette technique sont cependant nombreux :
• d’une part, cette me´thode n’est applicable qu’aux modulations nume´riques de phase,
ce qui re´duit conside´rablement leur champ d’application. Ne´anmoins dans [98], RoBing
et Tarokh proposent une application des codes de Reed-Muller a` la modulation MAQ
16 mais au prix d’une augmentation du PAPR de l’ordre de 2.5 dB.
• d’autre part, elle n’est re´ellement applicables qu’a` un faible nombre de sous-porteuses,
du fait que le taux de codage y est inversement proportionnel.
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5.4 Conclusion
Les techniques de re´duction du PAPR base´es sur le principe de codage ont des gains
re´els relativement important a` condition que le nombre de sous-porteuses N soit tre`s faible
(de l’ordre de 8 a` 16) car la longueur et donc le rendement du code sont directement lie´s
a` N . Par conse´quent, elles sont inenvisageables pour des applications de transmissions
nume´riques a` grand nombre de sous-porteuses. Rappelons qu’elles ont aussi l’inconve´nient
de ne pas eˆtre a` compatibilite´ descendante.
6 Techniques “ajout de signal”
Comme leur nom l’indique, les techniques “ajout de signal” consistent a` ajouter un ou
plusieurs signaux appele´s “signaux additionnels” ou “signaux de re´duction du PAPR” ou
encore “signaux correctionnels” au signal original (en ge´ne´ral large bande et a` fort PAPR)
pour atte´nuer au maximum ses variations d’amplitude. Les techniques “ajout de signal”
se de´clinent en deux sous cate´gories : les techniques “ajout de signal” sans compatibi-
lite´ descendante et les techniques “ajout de signal” avec compatibilite´ descendante. Ces
dernie`res (les techniques “ajout de signal” avec compatibilite´ descendante), contrairement
aux techniques probabilistes et aux techniques de codage, peuvent eˆtre imple´mente´es dans
l’e´metteur d’un syste`me de transmission sans modiﬁcation du re´cepteur associe´. Ce sont
des techniques de re´duction du PAPR particulie`rement attrayantes et prometteuses. C’est
pour cette raison qu’elles ont e´te´ sujettes a` e´tude dans cette the`se. Le principe de ces
techniques sera aborde´ plus en de´tails dans nos prochains chapitres. Dans cette section,
nous allons nous contenter d’en donner quelques exemples.
6.1 “Clipping”
Bien qu’il ne soit pas aussi trivial que c¸a, le “clipping” sous toutes ses formes est une
technique “ajout de signal” de re´duction du PAPR. Le “clipping” est une technique de
“distorsions”. En eﬀet au chapitre 4 de la the`se, nous montrerons que toute technique
de “distorsions” peut eˆtre formule´e comme une technique “ajout de signal” y compris le
“clipping”. Pour l’instant nous allons nous contenter de de´crire le “clipping” que sous sa
forme classique connue de la litte´rature.
6.1.1 Principe ge´ne´ral du “clipping”
Intuitivement le “clipping” est une classe de me´thodes tre`s simple a` comprendre, car il
s’agit, a` l’aide d’un e´creˆtage de l’amplitude du signal a` un seuil pre´de´termine´, de diminuer
l’amplitude maximale du signal au niveau de ce seuil. Ce proce´de´ a donc pour eﬀet de
diminuer la variation de puissance du signal et par conse´quent de diminuer la sensibilite´ du
signal aux non-line´arite´s. Le signal re´sultant, s’il reste compatible, est de´grade´ et n’aura
pas les performances nominales a` la re´ception. De plus, la saturation e´tant elle-meˆme,
par principe un e´le´ment non-line´aire, tous les de´fauts intrinse`ques a` ce type d’e´le´ment se
retrouveront ici. De nombreuses me´thodes de “clipping” ont e´te´ de´veloppe´es comme en
te´moignent les travaux dans [68, 69, 99, 100].
61
Chapitre 3. E´tat de l’art des techniques de re´duction du PAPR
6.1.2 Technique du “clipping and ﬁltering” ou saturation du signal tem-
porel
Cette technique a e´te´ propose´e de`s le de´but de la mise en oeuvre de l’OFDM terrestre
(DVB-T), dans les anne´es 1997 [68, 69]. Ainsi, un signal x sera donc e´creˆte´ suivant la loi
suivante :
f [x] =
{
x |x| ≤ A
Aejφ(x) |x| > A, (3.8)
ou` y = f [x] est le signal re´sultant, A l’amplitude limite ou “seuil d’e´creˆtage” et φ (x)
est la phase du signal x. Cette technique, comme toutes les techniques de “distorsions”,
ge´ne`re les trois proble`mes classiques d’une non-line´arite´ :
(a) Remonte´e des lobes secondaires par les produits d’intermodulation.
(b) Ge´ne´ration d’interfe´rences entre symboles non-line´aires (sous-re´serve de la pre´sence
de ﬁltrage convolutif).
(c) Ge´ne´ration de bruit dans la bande utile : bruit a` structure particulie`re car il correspond
aux diﬀe´rents produits d’intermodulation qui tombent dans la bande utile.
Le point (a) peut facilement eˆtre traite´ par un ﬁltre se´lectif en fre´quence situe´ juste
apre`s l’e´creˆtage. Ce ﬁltre a e´te´ propose´ de`s les premiers articles : nous pouvons donc dire
qu’il fait partie de la technique. Ce ﬁltre est ne´cessaire pour diminuer l’ACPR (“Adjacent
Channel Power Ratio”), qui mesure la remonte´e des lobes secondaires [51]. Pour les stan-
dards OFDM actuels, ce ﬁltre n’ajoute pas re´ellement de complexite´ car il est de´ﬁni dans
le standard pour limiter la bande du canal.
Dans cette the`se, nous proposons un ﬁltrage fre´quentiel a` base de FFT/IFFT pour
traiter le point (c). Une description de´taille´e de ce ﬁltre est donne´e au chapitre 4 du
manuscrit.
Les articles de L.J Cimini [68, 69] peuvent eˆtre conside´re´s comme la re´fe´rence sur
cette me´thode. Ils analysent les eﬀets des 3 points pre´ce´dents sur la densite´ spectrale de
puissance et sur le TEB. Bien entendu, celui-ci est de´grade´ de plusieurs dB a` cause du
bruit de clipping dans la bande. Dans [101], K.R. Panta et J. Armstrong montrent que ce
proble`me est moins important lorsque le signal traverse un canal se´lectif en fre´quence. Ils
montrent, en eﬀet, que le taux d’erreur est majoritairement duˆ aux sous-porteuses qui sont
tre`s aﬀecte´es par le canal, et dans ce cas la contribution du bruit de clipping sur le TEB
est tre`s faible. Une autre analyse de ce proble`me montre que la de´gradation en rapport
signal a` bruit peut eˆtre eﬃcacement atte´nue´e en utilisant un code performant comme les
Turbo-codes [99] (mais l’ajout d’un turbo-code fait perdre son caracte`re de me´thode a`
compatibilite´ descendante). Un second re´sultat dans cet article consiste a` dire que re´duire
le PAPR graˆce au clipping sera plus eﬃcace si le signal OFDM est sur-e´chantillonne´ avant
le clipping.
De tre`s nombreux travaux se sont inte´resse´s aux moyens possibles pour diminuer ce
bruit ge´ne´re´ dans la bande. En ge´ne´ral, ils utilisent le fait que le bruit a une structure
particulie`re, ce qui permet de mettre en oeuvre, a` la re´ception, des techniques de sous-
traction (ite´rative ou non) du bruit. Dans ce cas de ﬁgure, la me´thode perd son caracte`re
de me´thode a` compatibilite´ descendante. Dans [102], C. Hangjun et A.M. Haimovich
proposent une me´thode ite´rative de soustraction du bruit apre`s l’avoir estime´. Le gain re-
vendique´ est de plusieurs dB. Dans [99], pre´ce´demment cite´, H. Ochiai et H. Imai montrent
que cette de´gradation peut eˆtre eﬃcacement combattue avec un code de canal tre`s puissant.
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Cette me´thode d’e´creˆtage serait inte´ressante et utilisable si le gain obtenu e´tait supe´rieur
aux de´gradations apporte´es par les 3 points pre´ce´dents. Comme ge´ne´ralement cela n’est
pas le cas, cette me´thode est reste´e un cas d’e´cole et est peu utilise´e. Elle n’est utilise´e que
pour de tre`s faibles valeurs de clipping. Cette me´thode reste donc une me´thode ouverte.
6.1.3 Technique du “clipping inversible”
La technique du “clipping inversible” a e´te´ re´cemment propose´e par S. Ragusa dans
[52, 103]. L’ide´e force de cette technique est de masquer une non-line´arite´ inconnue par
une non-line´arite´ connue et plus importante qui soit inversible a` la re´ception comme le
montre la Figure 3.10. Elle prend son origine dans les e´tudes d’automatique non-line´aire.
Cette me´thode a e´te´ e´tudie´e en commun par FT-R&D (iii) et Supe´lec. Elle a e´te´ brevete´e
en 2005 par FT-R&D [104]. Elle est comple`tement et pre´cise´ment de´crite dans [52, 103].
Il est a` noter que l’e´creˆtage est a` compatibilite´ descendante si la fonction d’inversion n’est
pas re´alise´e en re´ception. Sinon il s’en suit une de´gradation des performances qu’il faut
prendre en compte. Cette remarque est aussi valable pour le clipping, fonction qui n’est
pas inverse´e en re´ception et qui de´grade aussi le taux d’erreur.
HPA
Soft clipping Masking
LinearInversionMasking
Figure 3.10 – Ecre´tage inversible : masquage de l’ampliﬁcateur de puissance.
Le syste`me se compose de trois parties principales
(i) la fonction d’e´creˆtage “soft”, f (x), qui pre´sente une caracte´ristique non-line´aire plus
forte que celle de l’ampliﬁcateur de puissance. Cette fonction est inversible et est
employe´e a` l’e´mission.
(ii) la fonction de ﬁltrage a` l’e´mission pour obtenir la valeur de l’ACPR envisage´e. Ce
ﬁltre est en ge´ne´ral un ﬁltre de canal de type Nyquist, de´ja` requis par les normes.
(iii) la fonction d’inversion, f−1 (x), qui compense a` la re´ception les eﬀets de l’e´creˆtage
“soft”. En re´ception cette non-line´arite´ lie´e a` la fonction f (x) peut eˆtre compense´e
par une inversion [52], f−1 (x), pour ame´liorer les performances d’un tel syste`me en
terme de TEB.
L’e´creˆtage inversible cachera la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur de puissance en e´mission
(masquage). Cet e´creˆtage peut se re´aliser a` l’aide de diﬀe´rentes fonctions inversibles qui
saturent le signal e´mis a` un certain niveau. Ces fonctions doivent eˆtre de´ﬁnies, continues et
croissantes sur l’intervalle conside´re´. Par exemple, des fonctions telles que Arc tangente et
Polynomiale conviennent parfaitement. Un ﬁltrage apre`s e´creˆtage est aussi indispensable
(iii). France Te´le´com R&D
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pour limiter la remonte´e des lobes secondaires sur le spectre du signal e´mis et donc pour
assurer une bonne performance du syste`me en terme d’ACPR. Ce ﬁltrage n’augmente pas
la complexite´ du syste`me global car dans la pratique il est re´alise´ par le ﬁltre de canal
pre´vu par les normes.
La fonction f (x) peut tre`s facilement eˆtre obtenue a` l’aide d’une fonction polynomiale
impaire d’ordre 5. La fonction f−1 (x) a` la re´ception se de´duit facilement de f (.).
En annexe B du manuscrit, diﬀe´rentes techniques de “clipping” comme le “deep clip-
ping” [61], le “smooth clipping” [105] sont passe´es en revue, leurs performances sont
e´value´es et sont compare´es entre elles.
6.2 “Tone Reservation”
La me´thode “Tone Reservation” [21] est une technique de la classe des me´thodes dites
“ajout de signal”. C’est une me´thode qui a e´te´ essentiellement e´tudie´e sur le signal OFDM
d’une fac¸on ge´ne´rale sans spe´ciﬁcation d’une norme particulie`re et qui peut eˆtre ge´ne´ralise´e
a` tout type de syste`mes multiporteuses. En eﬀet S. Hussain et Y. Louet dans [106] ont pro-
pose´ la technique de la “Tone Reservation” pour la re´duction du PAPR dans un contexte
Radio Logicielle (RL) (iv).
La me´thode “Tone Reservation” est une me´thode pionnie`re d’autant plus qu’elle fut
la premie`re a` eˆtre mode´lise´e comme un proble`me d’optimisation convexe. Le pre´curseur
de cette me´thode est J. Tellado [21].
L’ide´e maˆıtresse de la me´thode consiste a` re´server un nombre de sous-porteuses du
signal OFDM sur lesquelles sera ajoute´e de l’information pertinente pour modiﬁer le signal
temporel, de sorte a` diminuer la dynamique de l’enveloppe du signal. Le sche´ma de principe
de la me´thode est donne´ par la Figure 3.11.
IFFT
N
X
0
1
X
...
XN−1
IFFT
N
C
0
1
C
...
CN−1
x(t)
c(t)
x(t)+ c(t)
Figure 3.11 – Sche´ma de principe de la “Tone Reservation”.
(iv). La Radio Logicielle est une technologie permettant l’e´mission et la re´ception de tout type de signal :
du signal monoporteuse au signal multistandard.
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Dans cette me´thode, l’e´metteur et le re´cepteur s’accordent sur le nombre, les sous-
porteuses qui sont re´serve´es pour porter le signal correcteur susceptible de diminuer le
PAPR d’ou` l’appellation de la me´thode : “Tone Reservation”. Il faut savoir qu’a` la base la
me´thode de la “Tone Reservation” n’est pas a` compatibilite´ descendante. En eﬀet lorsqu’
elle a e´te´ introduite pour la premie`re fois par Jose Tellado-Mourelo dans sa the`se de
doctorat [21], les positions des soit disant “porteuses re´serve´es” ne sont pas ﬁxe´es (connues
en avance), cela suppose donc que le re´cepteur doit eˆtre informe´ des sous-porteuses qui
sont de´die´es a` porter le “signal de re´duction du PAPR”. Cependant S. Zabre´ dans sa the`se
de doctorat [54], a propose´ de rendre la me´thode a` compatibilite´ descendante en utilisant
les porteuses “nulles” (comme par exemple des porteuses non-utilise´es qui existent dans
certains standards) pour porter le “signal de re´duction du PAPR” sous la contrainte que
le gabarit d’e´mission exige´ le standard soit respecte´.
Dans cette the`se, la technique “Tone Reservation” sera imple´mente´e en utilisant les
porteuses “nulles” ou “non-utilise´es” dans les standards ceci aﬁn de ne pas nous e´carter
de nos objectifs a` savoir que nous traitons des techniques a` compatibilite´ descendante. En
utilisant les porteuses “nulles” ou “non-utilise´es” dans les standards pour porter le “signal
de re´duction du PAPR”, on doit s’assurer en outre que le gabarit d’e´mission du standard
est respecte´.
De fac¸on ge´ne´rale, le principe de la “Tone Reservation” est comme suit :
SoitX = [X0, · · · , XN−1] le vecteur symbole fre´quentiel de donne´es (symboles nume´riques)
a` partir duquel est ge´ne´re´ le signal OFDM et soit C = [C0, · · · , CN−1] le vecteur signal de
re´duction du PAPR.
PosonsR = {i0, · · · , iNR−1} l’ensemble ordonne´ des indices des sous-porteuses re´serve´es
a` la re´duction du PAPR (NR est le nombre de porteuses “nulles” avec NR << N). Ainsi,
le vecteur a` e´mettre devient X + C . Par construction J. Tellado force les vecteurs X et
C a` eˆtre orthogonaux c’est-a`-dire : Xk.Ck = 0, k = 0, · · · , N − 1. En d’autres termes nous
avons :
Xk + Ck =
{
Xk, k /∈ R
Ck, k ∈ R (3.9)
Par suite, le signal temporel re´sultant peut s’e´crire :
y = x+ c
= IFFT (X+C) .
(3.10)
Le PAPR du signal a` e´mettre s’e´crit :
PAPR[y] =
max
0≤k<N
|xk + ck|2
E
[
|xk + ck|2
] (3.11)
L’objectif de la me´thode “Tone Reservation” est de re´duire le PAPR sans toutefois
augmenter la puissance moyenne transmise. Cela se traduit alors :
min
c
⎡
⎣ max0≤k<N |xk + ck|
2
E
[
|xk|2
]
⎤
⎦ . (3.12)
65
Chapitre 3. E´tat de l’art des techniques de re´duction du PAPR
Comme le de´nominateur n’est pas fonction du “signal correcteur” c, le proble`me de
minimisation du PAPR est e´quivalent alors a` la relation (3.13).
min
c
max
0≤k<N
|xk + ck|2 = min
c
‖x+ c‖2∞
= min
C
‖IFFT (X+C)‖2∞ ,
(3.13)
ou` ‖v‖∞ est la norme inﬁnie du vecteur v. Soit Cˆ =
[
Ci0 , · · · , CiNR−1
]
le vecteur de
re´duction du PAPR ; rappelons que {i0, · · · , iNR−1} est l’ensemble ordonne´ des indices des
“sous-porteuses re´serve´es”. L’e´quation (3.13) peut aussi se re´e´crire :
min
Cˆ
∥∥∥x+ QˆCˆ∥∥∥2
∞
, (3.14)
ou` Qˆ est la restriction de la matrice IDFT aux colonnes d’indices {i0, · · · , iNR−1}. L’e´quation
(3.14) est un proble`me d’optimisation convexe qui peut eˆtre formule´ comme un proble`me
QPQC (v) [107]. La solution exacte (qui est la solution optimale) du proble`me QPQC existe
et s’e´crit :
Cˆ
opt
= min
Cˆ
∥∥∥x+ QˆCˆ∥∥∥2
∞
. (3.15)
La re´solution des proble`mes QPQC par le biais d’une formule analytique n’a pas attire´
beaucoup d’attention car il faut re´soudre des multiplicateurs de Lagrange. Dans [21],
Tellado a estime´ la complexite´ du calcul de Cˆ
opt
a` O (N2NRL), ou` N est le nombre de
sous-porteuses du symbole OFDM, NR est le nombre de “sous-porteuses re´serve´es” et L
est le facteur de sur-e´chantillonnage.
Dans sa the`se de doctorat [54], S. Zabre´ a mode´lise´ le proble`me de l’optimisation
convexe (3.14) sous forme SOCP (“Second Order Cone Programming”). Cependant, cette
mode´lisation sous forme SOCP ne re´duit pas en soit la complexite´ de calcul de la solution
optimale, mais permet de prendre en compte la variation de la puissance moyenne lie´e a` la
me´thode. En annexe B, la technique de la “Tone Reservation” a` base SOCP y est de´crite
de fac¸on de´taille´e.
Toujours dans [21], J. Tellado a propose´ une solution sous-optimale au proble`me
QPQC base´e sur l’algorithme du gradient dont la complexite´ est de O (NL log2 NL).
De`s lors, beaucoup de techniques de “Tone Reservation” a` complexite´ de calcul faible ont
e´te´ propose´es. Ces techniques a` complexite´ de calcul faible sont toutes sous-optimales en
terme de re´duction du PAPR, mais semblent “re´alistes” dans le sens ou` elles peuvent eˆtre
imple´mente´es dans des syste`mes re´els.
Ainsi donc, S. Litsyn proposa dans [25], un algorithme du gradient a` faible complexite´
de calcul qui donne une solution sous-optimale au proble`me QPQC dans le domaine
fre´quentiel. Cette algorithme est de´crire en annexe B du manuscrite.
(v). Quadratic Programs with Quadratic Constraints
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6.3 “Active Constellation Extension”
La technique “Active Constellation Extension” (ACE) est une technique “ajout de
signal” de re´duction du PAPR a` compatibilite´ descendante et avec a` priori non de´gradation
du TEB. Contrairement a` la “Tone Reservation” qui consiste a` re´server un nombre de sous-
porteuses du signal OFDM sur lesquelles est transmis le “signal de re´duction du PAPR”
ou “signal correcteur”, l’ACE utilise les sous-porteuses de donne´es pour transmettre le
“signal de re´duction du PAPR”. Pour e´viter alors une quelconque de´gradation du TEB,
elle applique une contrainte sur la constellation. Cette contrainte sur la constellation repose
sur le concept de “re´gion admissible”.
La technique “Active Constellation Extension” a e´te´ propose´ pour la premie`re fois par
A. Gatherer et M. Polley dans [62] pour re´duire le PAPR des signaux multiporteuses. Elle
a e´te´ ensuite de´veloppe´e dans [63, 72, 108, 109].
6.3.1 De´ﬁnition du concept de “re´gion admissible”
La technique “Active Constellation Extension” consiste a` ge´ne´rer le “signal de re´duction
du PAPR” sur les sous-porteuses de donne´es. Il est facile de comprendre que sans aucune
contrainte sur la constellation (aux emplacements des sous-porteuses de donne´es), nous
aurons une forte de´gradation du TEB. La me´thode aurait alors dans ce cas peu d’inte´reˆt.
Le concept de “re´gion admissible” (qui correspond aux zones de de´cisions pour les
de´modulations classiques) [63, 110] comme contrainte sur la constellation re´sultante (X+C).
En d’autres termes, la constellation re´sultante (X+C) doit respecter les zones de de´cisions.
Soit U l’ensemble des zones de de´cisions, on doit avoir (X+C) ∈ U . Les zones de de´cisions
pour les modulations MAQ-4 et MAQ-16 sont illustre´es par les Figures 3.12 et 3.13 res-
pectivement. Dans ce cas, lorsque qu’un symbole nume´rique est rec¸u c’est le crite`re du
maximum de vraisemblance qui est utilise´ pour de´terminer le symbole qui a e´te´ e´mis. Pour
cela on se´lectionnera le point de la constellation initiale (MAQ) le plus proche (au sens
de la distance euclidienne) du symbole rec¸u, et les bits qui sont associe´s a` ce point de la
constellation sont les bits qui ont e´te´ e´mis avec la grande vraisemblance (les symboles sont
dans ces conditions e´quiprobables).
6.3.2 Mode´lisation mathe´matique du concept de “Re´gion admissible”
pour la cas de la constellation MAQ-4
D’un point de vue mathe´matique, les contraintes pour respecter les “re´gions admissi-
bles” peuvent eˆtre e´crites de la fac¸on suivante :
Soit Ui, la re´gion admissible donne´e par le point de la constellation issue de i. Dans le
cas de la constellation MAQ-4 (points 0, 1, 2, 3 de la Figure 3.12), la re´gion admissible
est de´limite´e par des quarts de plan. Les conditions pour que la constellation du signal
X + C appartienne a` ces re´gions Ui, 0 ≤ i ≤M − 1, ou` M est le nombre de points de la
constellation, est donne´es ci-dessous.
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Figure 3.12 – “Re´gions admissibles” pour la constellation MAQ-4.
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Figure 3.13 – “Re´gions admissibles” pour la constellation MAQ-16.
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X + C ∈ U0 ⇔
⎧⎨
⎩
sign [e (X)]e (C) ≤ 0
et
sign [m (X)]m (C) ≤ 0
X + C ∈ U1 ⇔
⎧⎨
⎩
sign [e (X)]e (C) ≤ 0
et
sign [m (X)]m (C) ≥ 0
X + C ∈ U2 ⇔
⎧⎨
⎩
sign [e (X)]e (C) ≥ 0
et
sign [m (X)]m (C) ≥ 0
X + C ∈ U3 ⇔
⎧⎨
⎩
sign [e (X)]e (C) ≥ 0
et
sign [m (X)]m (C) ≤ 0
(3.16)
6.3.3 Principe de la technique “Active Constellation Extension”
Le proble`me de re´duction du PAPR par la technique de l’ACE est un proble`me d’op-
timisation convexe. En eﬀet l’ensemble des re´gions admissibles U = {Ui} est un domaine
convexe. Le proble`me de minimisation du PAPR est s’e´crit :
C(opt) = min
C∈U
‖X+C‖2∞ , (3.17)
U est l’ensemble des re´gions admissibles. Dans [63, 72], on montre que ce proble`me de
minimisation du PAPR donne´e par la relation (3.17) peut eˆtre formule´ sous forme QPQC
qui admet une solution optimale mais qui a une complexite´ de calcul tre`s e´leve´e.
Pour re´duire donc la complexite´ de calcul du proble`me de minimisation du PAPR
par la technique “Active Constellation Extension”, plusieurs algorithmes (a` complexite´
de calcul relativement faibles) ont e´te´ propose´s donnant des solutions sous-optimales.
Dans [62, 108], les auteurs proposent la me´thode POCS (“Projection-Onto-Convex-Sets”)
pour imple´menter la technique “Active Constellation Extension” ; cette solution est sous-
optimale mais a une complexite´ de l’ordre de O (NL log2 NL), ou` N est le nombre de
sous-porteuses et L le facteur sur-e´chantillonnage.
Dans [63, 72], les auteurs proposent d’imple´menter la technique “Active Constellation
Extension” par le bais de l’algorithme SGP (“Smart Gradient-Projet”). L’algorithme SGP
permet de converger plus vite vers la solution sous-optimale propose´e dans [62, 108].
Cependant l’imple´mentation de l’“Active Constellation Extension” via l’algorithme SGP
de´grade le´ge`rement le TEB.
Dans [67], L. Wang et C. Tellambura ont propose´ un algorithme adaptatif (“adaptative-
scaling algorithm”) pour imple´menter l’ACE. Cet algorithme base´ sur la technique de “clip-
ping and ﬁltering” [68, 69], utilise uniquement le bruit ge´ne´re´ par le “clipping” pour re´duire
le PAPR. Par la suite, L. Wang et C. Tellambura ont montre´ que le “adaptative-scaling
algorithm” ame´liore l’algorithme SGP que ce soit en re´duction du PAPR, en de´gradation
du TEB et en complexite´ de calcul.
En annexe du manuscrit, nous donnons une description de´taille´e de la variante de
l’“Active Constellation Extension” imple´mente´e via l’algorithme SGP car dans la suite de
la the`se, nous allons souvent nous comparer a` cette technique.
69
Chapitre 3. E´tat de l’art des techniques de re´duction du PAPR
6.3.4 Inconve´nients de l’“Active Constellation Extension”
La technique ACE sous toutes ses variantes (qu’elle soit imple´mente´e par la me´thode
POCS, par l’algorithme SGP ou par l’algorithme adaptatif) a deux principaux inconve´nients :
(i) Elle a des performances de re´duction du PAPR tre`s faibles pour des modulations a`
grands nombres d’e´tats. En eﬀet, comme l’ACE consiste a` re´duire le PAPR en modi-
ﬁant les points de la constellation de fac¸on a` ce qu’ils soient dans les re´gions admis-
sibles, il est e´vident que pour des modulations a` grand nombre d’e´tats, l’ensemble
des re´gions admissibles est “souple” (dans le sens ou` l’on a moins de possibilite´ pour
ajouter le “signal correcteur”). L’imple´mentation de l’ACE pour des modulations a`
grand nombre d’e´tats a donc peut d’inte´reˆt.
(ii) Le second inconve´nients de la technique “Active Constellation Extension” est qu’ elle
augmente la puissance moyenne du signal a` transmettre.
6.4 “Tone Injection”
Le principe de la technique “Tone Injection” consiste a` ge´ne´rer le “signal de re´duction
du PAPR” cn a` partir du signal initial xn en modiﬁant ce dernier de manie`re a` ce que la
modiﬁcation soit re´versible au niveau du re´cepteur, sans la moindre ne´cessite´ d’envoyer
une information auxiliaire.
D
Figure 3.14 – Exemple de constellation e´largi pour la technique “Tone Injection”.
La technique “Tone Injection” [21] exige d’e´largir la constellation qui modulent les
sous-porteuses de l’OFDM, de telle sorte que pour chaque point de la constellation, qu’il y
a plusieurs alternatives disponibles, comme le montre la Figure 3.14 ; le choix de la solution
privile´gie´e est faite en fonction de la combinaison qui donne lieu a` la plus faible puissance
de creˆte.
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Se re´fe´rant a` la Figure 3.15, on peut aﬃrmer que les composants en phase et en
quadrature d’un point de la constellation Xk = X
(I)
k + jX
(Q)
k peuvent eˆtre exprime´s par
X
(I,Q)
k = ±i(I,Q)
dk
2
, i(I,Q) = 1, 2, · · · ,
√
M − 1, (3.18)
ou` dk est la distance minimale entre deux points de la constellation et M est le nombre
de points de la constellation. Si nous admettons la possibilite´ de transmettre, au lieu d’un
certain point Xk,0 un nouveau point de la constellation e´largie Xk,1 = Xk,0 + pD + jqD,
ou` p et q sont des entiers relatifs et D est un nombre re´el connu a` la re´ception, la position
sur le plan complexe X
(I)
k , X
(Q)
k peut eˆtre choisie de telle sorte que le PAPR de l’ensemble
soit re´duit.
A
A1
A2
A3
A4
A5
A6 A7
A8
B
C1
C2
C3
C4
D
dk
Figure 3.15 – Sche´ma de principe de la “Tone Injection”.
Si nous voulons que le re´cepteur soit en mesure de reconnaˆıtre le Xk qui a e´te´ transmis
sans ambigu¨ıte´, D doit eˆtre choisi de telle manie`re que les nouveaux Xk,i ne se superposent
pas a` d’autres points de la constellation ; il est en outre important que la distance minimale
entre les diﬀe´rents points sont pre´serve´s, aﬁn de ne pas augmenter la probabilite´ d’erreur.
Ces conditions sont remplies, si D = ρ.dkM , avec dk ≤ 1. De cette fac¸on, le vecteur
transmis peut eˆtre choisi parmi les diﬀe´rents
{xn}(p,q) =
N−1∑
k=0
(Xk,0 + pkD + jqkD) .e
j2π kn
N , (3.19)
pour re´duire le PAPR. Du coˆte´ du re´cepteur, la constellation est re´tre´ci a` sa taille ini-
tiale pour obtenir le point d’origine. Le parame`tre qui joue un roˆle crucial pour de´terminer
l’eﬃcacite´ de la “Tone Injection” est le facteur d’expansion de la constellation ρ. La petite
augmentation de puissance moyenne de´pend de sa valeur.
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7 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons parcouru brie`vement les techniques de re´duction du PAPR
situe´es a` l’e´mission qui sont les plus re´pandues dans la litte´rature. Nous avons propose´
une nouvelle classiﬁcation des techniques de re´duction du PAPR a` l’e´mission dans laquelle
toutes les “techniques de distorsions” sont conside´re´es comme des techniques “ajout de
signal” en insistant sur le fait que dans la suite de la the`se, nous allons nous orienter vers
les techniques dites “ajout de signal”. La notion de compatibilite´ descendante et de non
de´gradation du TEB ont e´te´ des crite`res pre´ponde´rants pour classiﬁer ces techniques.
Toujours dans ce chapitre, il nous a semble´ pertinent de de´ﬁnir les diﬀe´rents crite`res
de me´rite (performance en re´duction du PAPR, de´gradation du TEB, complexite´, etc) qui
vont nous permettre d’e´valuer les performances de toute technique de re´duction du PAPR
dans son environnement de fonctionnement.
Dans le chapitre qui va suivre, nous allons nous inte´resser aux techniques de re´duction
du PAPR dites de “distorsions”. Elles sont des techniques de re´duction du PAPT a` faible
complexite´ de calcul dont certaines sont a` compatibilite´ descendante (Cf. la sche´ma de
classiﬁcation donne´ par la Figure 3.2). Elles sont devenues attrayantes pour les syste`mes
de communication existants ou de nouvelles ge´ne´rations.
72
Deuxie`me partie
Techniques “Ajout de Signal” de
re´duction du PAPR
73

Chapitre 4
E´tude analytique des techniques
“Ajout de Signal” : Cas des
techniques de distorsion
Sommaire
1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
2 Techniques de distorsions et de´composition de Bussgang . . . 77
2.1 De´ﬁnition . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77
2.2 De´composition de Bussgang . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77
3 Caracte´risation the´orique des performances des techniques de
re´duction du PAPR dites de “distorsions” . . . . . . . . . . . . 78
3.1 Caracte´risation des techniques dites de “distorsions” . . . . . . . 79
3.2 E´tude de la variation de la puissance moyenne . . . . . . . . . . 79
3.3 Distribution du PAPR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81
3.4 Caracte´risation the´orique du SNDR . . . . . . . . . . . . . . . . 84
4 Mode´lisation des techniques de distorsions en techniques “ajout
de signal” . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
4.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
4.2 Principe des techniques “ajout de signal” . . . . . . . . . . . . . 88
4.3 Formulation des techniques dites de “distorsions” en techniques
“ajout de signal” . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
5 Caracte´risation du signal de re´duction du PAPR . . . . . . . . 89
6 Les diﬀe´rents types de ﬁltrage du “signal de re´duction du
PAPR” . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
6.1 Filtrage nume´rique OOB a` base de FFT/IFFT . . . . . . . . . . 92
6.2 Filtrage nume´rique IB a` base de FFT/IFFT . . . . . . . . . . . . 93
6.3 Le phe´nome`ne de “peak-regrowth” lie´ au ﬁltrage . . . . . . . . . 94
6.4 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
7 Transformation de toute technique de “distorsions” en tech-
nique TR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
7.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
7.2 Principe de la transformation en technique TR . . . . . . . . . . 96
7.3 Algorithme de la transformation . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
7.4 Analyse de la complexite´ de l’algorithme . . . . . . . . . . . . . . 99
75
Chapitre 4. E´tude analytique des techniques “Ajout de Signal” : Cas des
techniques de distorsion
7.5 Transformation en technique TR avec controˆle du niveau de puis-
sance OOB . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99
7.6 Transformation de “clipping” en technique TR dans un syste`me
WLAN . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100
8 Inﬂuence du nombre et des positions des sous-porteuses de
re´duction du PAPR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106
8.1 Inﬂuence de l’emplacement des sous-porteuses “non-utilise´es” . . 106
8.2 Inﬂuence du nombre des sous-porteuses de re´duction du PAPR . 109
9 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110
1 Introduction
Il existe dans la litte´rature une multitude de techniques de re´duction du PAPR. Dans
le chapitre pre´ce´dent, nous avons donne´ un e´tat de l’art (non exhaustif) des techniques de
re´duction du PAPR a` l’e´mission que nous avons regroupe´es en trois cate´gories a` savoir les
techniques probabilistes, les techniques de codage et les techniques “ajout de signal”. Dans
le pre´sent chapitre, nous nous inte´ressons aux techniques de re´duction du PAPR dites de
“distorsions”. Nous montrerons par la suite en nous appuyant sur la de´composition de
Bussgang [3] que ces techniques de “distorsions” sont des techniques “ajout de signal”.
Nous aborderons ce chapitre en de´ﬁnissant le terme “techniques de distorsions” aﬁn
d’e´viter toute ambigu¨ıte´ ou toute incompre´hension. Apre`s cette de´ﬁnition, nous allons
rappeler le the´ore`me de Bussgang et son corollaire [3] qui est souvent appele´ de´composition
de Bussgang. Par la suite, nous allons caracte´riser analytiquement les performances de ces
techniques de “distorsions”. Pour cela, nous allons d’abord mener une e´tude the´orique de la
variation de la puissance moyenne, ensuite nous allons mener une e´tude de la distribution
du PAPR du signal apre`s re´duction du PAPR et enﬁn nous allons caracte´riser la me´trique
SNDR (“Signal-to-Noise and Distortion Ratio”).
Dans la suite du chapitre, en nous appuyant sur la de´composition de Bussgang [3], nous
allons mode´liser les techniques de distorsions en des techniques “ajout de signal”. Nous
montrerons par la suite, par une e´tude du signal de re´duction du PAPR, que dans le cas
des techniques de distorsions, le signal de re´duction du PAPR introduit implicitement des
distorsions a` l’inte´rieur de la bande utile du signal que nous appelons distorsions “In-Band”
(IB) et des distorsions a` l’exte´rieur de la bande utile du signal que nous appelons distorsions
“Out-Of-Band” (OOB). Ces distorsions IB et OOB sont responsables respectivement de
la de´gradation du TEB et de la remontre´e des lobes secondaires (qui se traduit par une
augmentation de l’ACPR). Ainsi donc, pour combattre ces distorsions IB et OOB, nous
proposerons deux types de ﬁltres nume´riques a` base de FFT/IFFT qui permettront de
supprimer les distorsions IB et/ou OOB. De plus l’action combine´e de ces deux ﬁltrages
permettera de supprimer aussi bien les distorsions IB que les distorsions OOB. Dans ce
cas, la technique qui a` la base est une technique de distorsions devient alors une technique
“Tone Reservation”.
Toute la the´orie de´veloppe´e dans ce chapitre sera applique´e a` deux nouvelles techniques
“ajout de signal” que nous avons propose´es dans les deux prochains chapitres.
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2 Techniques de distorsions et de´composition de Bussgang
2.1 De´ﬁnition
Une technique de re´duction du PAPR est dite “technique de distorsions” si en re´duisant
le PAPR, elle ge´ne`re des distorsions (ou bruit). Nous tenons cette de´ﬁnition de J. Tellado.
Dans sa the`se de doctorat [21], il a propose´ une classiﬁcation des techniques de re´duction
du PAPR a` l’e´mission en deux cate´gories : les techniques avec distorsions et les techniques
sans distorsions. Dans ce contexte de classiﬁcation propose´e par J. Tellado, nous pouvons
associer assez facilement les techniques de codage et les techniques probabilistes a` des
techniques de re´duction du PAPR sans distorsions.
2.2 De´composition de Bussgang
2.2.1 Historique
Julian Bussgang, membre a` vie d’IEEE (i) est ne´ en Pologne, en 1925. Il a rec¸u son
B.Sc. (ii) de l’Universite´ de Londres, son MSEE (iii) au MIT (Massachusetts Institute of
Technology), et son doctorat de Physique Applique´e a` Harvard. Il de´tient plusieurs brevets
et a publie´ de nombreux documents techniques. Ses contributions incluent les travaux sur
le programme d’Apollo, les documents de re´fe´rence sur le radar Doppler pulse´ [111], la
de´tection se´quentielle des signaux dans le bruit [112], les communications HF [113, 114],
etc.
Dans [3], J. Bussgang a propose´ un the´ore`me appele´ “the´ore`me de Bussgang” qui
de´termine les fonctions d’intercorre´lation de deux signaux Gaussiens apre`s que l’ampli-
tude d’un des deux signaux soit distordue par une non-line´arite´. Le the´ore`me de Buss-
gang a longtemps e´te´ utilise´ et continue de l’eˆtre dans le domaine de l’e´galisation adap-
tative comme en te´moigne les nombreux travaux dans [115, 116, 117, 118]. Dans [115], Z.
Ding et R.A. Kennedy traitent du roˆle de la caracte´ristique de transfert AM/AM dans
les syste`mes non-line´aires avec eﬀet me´moire et proposent une extension du the´ore`me
de Bussgang au cas des complexes tandis que dans [116], C.B. Papadias et A. Paulraj
traitent du proble`me de l’e´galisation aveugle des canaux de communication line´aire en
montrant que les performances des algorithmes d’e´galisation aveugle de Bussgang peuvent
eˆtre ame´liore´es. J.B.D. Filho propose dans [117] une analyse des algorithmes d’e´galisation
aveugle de Bussgang sur le plan de minimisation d’une fonction de couˆt non-line´aire as-
socie´e tandis que dans [118, 119] A. Goupil et J. Palicot proposent une nouvelle classe
d’algorithmes d’e´galisation aveugle de´rive´e des techniques de Bussgang pour des syste`mes
de communication nume´rique a` deux dimensions.
2.2.2 The´ore`me de Bussgang
Soient deux signaux Gaussiens x1 (t) et x2 (t). La fonction d’intercorre´lationRx1y2 prise
apre`s que l’un des deux signaux (par exemple, x2 (t)) ait subi une distorsion d’amplitude
non-line´aire sans me´moire est identique, a` un facteur de ponde´ration α pre`s, a` la fonction
d’intercorre´lation croise´e Rx1x2 prise avant la distorsion :
(i). Tout membre aˆge´ de 65 ans au moins dont la somme de son aˆge et du nombre d’anne´e d’appartenance
a` IEEE est supe´rieure a` 100.
(ii). Bachelor of Science
(iii). Master’s degree in Electrical Engineering
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Rx1y2 (τ) = αRx1x2 (τ) . (4.1)
Notons que si x1 (t) = x2 (t) il s’en suit que la corre´lation entre les signaux d’entre´e et
de sortie de la non-line´arite´ est identique, a` un facteur de ponde´ration α pre`s, a` l’auto-
corre´lation du signal d’entre´e, qui est
Rxy (τ) = αRxx (τ) , (4.2)
ou`, de´sormais, les sous-indices ont e´te´ enleve´s, et ou` x (t) et y (t) repre´sentent respec-
tivement les signaux d’entre´e et de sortie.
2.2.3 Corollaire du The´ore`me de Bussgang
Le signal y (t) a` la sortie d’une non-line´arite´ sans eﬀet me´moire dont le signal d’entre´e
x (t) est une Gaussienne peut eˆtre e´crit comme la somme du signal d’entre´e ponde´re´ par
un scalaire pre`s et d’un terme de distorsion de´corre´le´ [120],
y (t) = αx (t) + d (t) ou` α =
Rxy (τ)
Rxx (τ) . (4.3)
τ peut prendre n’importe quelle valeur mais en ge´ne´ral on choisit τ = 0. Il est facile
de montrer que le terme de distorsion d (t) est de´corre´le´ avec le signal d’entre´e x (t) :
Rxd (τ) = E [x∗ (t) (y (t + τ)− αx (t + τ))]
= Rxy (τ)− αRxx (τ)
= 0.
(4.4)
L’e´quation (4.4) est le corollaire du the´ore`me de Bussgang aussi appele´e de´composition
de Bussgang. Comme les signaux OFDM sont des signaux Gaussiens, alors le the´ore`me
de Bussgang aussi bien que son corollaire peuvent s’appliquer aux signaux OFDM et aux
signaux multiporteuses de fac¸on ge´ne´rale.
3 Caracte´risation the´orique des performances des techniques
de re´duction du PAPR dites de “distorsions”
Dans cette section, nous nous inte´ressons aux techniques de distorsions. En ge´ne´ral,
les techniques de distorsions ont une complexite´ faible ; de ce fait, elles sont devenues
attrayantes du fait qu’elles peuvent eˆtre imple´mente´es dans des syste`mes de communication
existants ou de nouvelles ge´ne´rations. La technique de “clipping” [68, 69, 99, 100] est
l’exemple le plus re´pandu de techniques de “distorsions”.
Dans cette section, nous proposons une e´tude the´orique et analytique des techniques de
distorsions ; cette e´tude part de la caracte´risation de la variation de la puissance moyenne
en passant par la distribution du PAPR pour ﬁnir par la caracte´risation de la me´trique
SNDR. A` chaque fois que nous proposerons un de´veloppement the´orique, nous l’applique-
rons au cas du “clipping”.
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3.1 Caracte´risation des techniques dites de “distorsions”
Soit x (t) = r (t) ejφ(t) un signal monoporteuse ou multiporteuses, ou` r (t) est son
amplitude et φ (t) sa phase. Soit f [.], la fonction qui caracte´rise la technique de distorsion.
La fonction f [.] agit sur l’amplitude de x (t) pour re´duire son PAPR. Soit donc y (t) =
f [r (t)] ejφ(t), le signal apre`s re´duction du PAPR.
Proposition : Si f [.] est la fonction caracte´ristique d’une technique de distorsions alors
f [.] est non-line´aire.
Preuve : Supposons f [.] line´aire. Le signal y (t) s’e´crit : y (t) = βr (t) ejφ(t), ou` αcoef est
un re´el quelconque. Ce re´el β s’appelle le coeﬃcient de proportionnalite´. Dans ce cas
PAPR[y] =
max
0≤t≤Ts
|y (t)|2
Py =
max
0≤t≤Ts
|βr (t)|2
|β|2 Pr
=
max
0≤t≤Ts
|r (t)|2
Pr = PAPR[r]
= PAPR[x],
(4.5)
ou` Py, Pr et Px de´signent respectivement la puissance moyenne des signaux y (t), r (t)
et x (t). Il est e´vident que Pr = Px. De la relation (4.5), il apparaˆıt clairement que le
PAPR est invariant par une transformation line´aire. Donc pour qu’il y ait re´duction du
PAPR c’est-a`-dire, PAPR[x] > PAPR[y], il faut que f [.] soit non-line´aire. La non-line´arite´
de la fonction f [.] est une condition ne´cessaire mais pas suﬃsante, car toutes les fonctions
non-line´aires ne re´duisent pas le PAPR.
Cas de la technique de “clipping” Dans la technique de “clipping” sous sa forme
classique et re´pandue [68, 69], la fonction f [.] s’e´crit :¨
f [r] =
{
r, r ≤ A
A, r > A,
(4.6)
ou` A est l’amplitude limite ou “seuil d’e´creˆtage” et r est l’amplitude du signal x. Cette
fonction ainsi de´ﬁnie est bien une fonction non-line´aire.
3.2 E´tude de la variation de la puissance moyenne
En ge´ne´ral, la re´duction du PAPR s’accompagne d’une variation (augmentation ou
diminution) de la puissance moyenne du signal a` transmettre qui engendre incontestable-
ment des conse´quences ne´fastes sur la qualite´ de la transmission [54].
On de´ﬁnit par γ le rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance moyenne
d’entre´e et ΔE la variation relative de la puissance moyenne en dB.
γ =
Py
Px , (4.7)
ΔE = 10 log10 (γ) . [dB] (4.8)
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Le rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance moyenne d’entre´e γ
peut encore s’e´crire dans le cas des techniques de “distorsions” :
γ =
Py
Px =
E
[
|f (r)|2
]
Px =
1
Px
∞∫
0
|f (r)|2 p (r)dr, (4.9)
ou` p (r) est la fonction densite´ de probabilite´ de l’ amplitude r du signal x. Dans le cas
ou` x est un signal OFDM, r suit une distribution de Rayleigh et
p (r) =
2r
Px e
− r2
Px . (4.10)
Supposons maintenant que l’amplitude du signal x ait e´te´ simultane´ment transforme´
par un ensemble ﬁni de fonctions non-line´aires (iv), c’est-a`-dire que f =
NQ∑
i=1
fi, ou` fi, i =
1, · · · ,NQ sont NQ fonctions non-line´aires. Le rapport γ entre la puissance moyenne de
sortie et la puissance moyenne d’entre´e dans ce cas s’e´crit :
γ =
1
PxE
⎡
⎣ 1
NQ
NQ∑
i=1
∣∣∣|fi (r)|2∣∣∣
⎤
⎦ = 1Px
NQ∑
i=1
1
NQ
{
E
[
|fi (r)|2
]}
=
NQ∑
i=1
γi, (4.11)
ou`
γi =
1
PxE
[
|fi (r)|2
]
=
1
Px
∞∫
0
|fi (r)|2 p (r)dr (4.12)
est le rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance moyenne d’entre´e
dans le cas ou` l’amplitude du signal d’entre´e ait subi la non-line´arite´ fi [.].
Variation de la puissance moyenne dans le cas du “clipping”
Dans le cas du “clipping”, la fonction f [.] est de´ﬁni par l’e´quation (4.6) et le rapport
γ vaut :
γ =
1
Px
∞∫
0
|f (r)|2 p (r)dr
=
1
Px
A∫
0
r2
2r
Px e
− r2
Px dr +
1
Px
∞∫
A
A2
2r
Px e
− r2
Px dr
= 1− e−A
2
Px .
(4.13)
A` partir de la relation (4.13), on peut de´duire la relation entre la puissance moyenne
de sortie et la puissance moyennes d’entre´e donne´e par la relation (4.14).
(iv). ce qui peut arriver dans un context bien particulier de technique de distorsion ; comme c’est le cas
de la me´thode ge´ome´trique de re´duction du PAPR qui a e´te´ longuement e´tudie´e au chapitre 5.
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Py = γPx
=
(
1− e−A
2
Px
)
Px.
(4.14)
0 2 4 6 8 10
−2
−1.6
−1.2
−0.8
−0.4
0
0.4
Δ E  (théorique)
Δ E  (simulé)
20 log10
[
A
/√Px
]
(dB)
Δ
E
=
10
lo
g 1
0
(γ
)
(d
B
)
Figure 4.1 – Rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance moyenne
d’entre´e en fonction du “seuil d’e´creˆtage” normalise´.
La Figure 4.1 a e´te´ re´alise´e pour un signal OFDM (N = 64 sous-porteuses et L = 4).
Elle pre´sente la variation de la puissance moyenne en fonction du “seuil d’e´creˆtage” dans
le cas du “clipping”. La relation (4.13) a e´te´ valide´e par les re´sultats de simulation. En
eﬀet, la courbe the´orique de ΔE co¨ıncide avec la courbe de simulation. On peut observer
que dans le cas du “clipping”, la variation de la puissance moyenne se traduit par une
diminution de puissance et lorsque la valeur de l’e´creˆtage devient de plus en plus faible,
cette diminution devient de plus en plus importante. On peut cependant noter qu’a` partir
de A ≥ 2.5√Px (c’est-a`-dire, qu’ a` partir de 20 log10
[
A
/√Px
]
≥ 8 dB), il n’y a pas de
variation de la puissance moyenne (ΔE  0). En eﬀet pour de grandes valeurs du “seuil
d’e´creˆtage” par exemple pour A ≥ 2.5√Px, les creˆtes du signal en entre´e du “clipping”
n’atteignent plus le “seuil d’e´creˆtage” ; dans ce cas il n’y a plus d’e´creˆtage (et par de´duction
il n’y a pas de re´duction de PAPR) ; le signal a` la sortie de “clipping” est e´gal au signal a`
l’entre´e ; il n’y aura donc pas de variation de la puissance moyenne.
3.3 Distribution du PAPR
Dans cette sous section, nous cherchons a` de´terminer analytiquement la CCDF du
PAPR de sortie sachant que le signal OFDM en entre´e a subi la fonction non-line´aire
f [.]. Pour mener a` bien cette analyse the´orique de la CCDF du PAPR, comme cela a
e´te´ fait par H. Ochiai et H. Imai dans [18] dans le cas de l’analyse the´orique du PAPR
de l’OFDM, nous supposerons les signaux x (t) et y (t) e´chantillonne´s a` la fre´quence de
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Nyquist (c’est-a`-dire, L = 1) dont les e´chantillons sont repre´sente´s respectivement par xn
et yn et de´ﬁnis par :
xn = x
( n
N
Ts
)
,
yn = y
( n
N
Ts
)
,
(4.15)
ou` 0 ≤ n < N , N est le nombre de sous-porteuses et Ts est la dure´e d’un symbole OFDM.
Les e´chantillons xn et yn peuvent encore s’e´crire :
xn = rne
jφn ,
yn = f [rn] e
jφn = vne
jφn ,
(4.16)
ou` rn est l’amplitude de xn et φn sa phase ; yn = f (rn) e
jφn est l’amplitude de yn.
Le PAPR de sortie note´ PAPR[y] est de´ﬁnit par
PAPR[y] =
max
0≤n<N
|yn|2
Py =
max
0≤n<N
vn
2
Py . (4.17)
En eﬀet, comme on a eu a` le montrer dans le chapitre 1 a` travers les re´sultats de simulation
de la Figure 1.14, pour approcher le PAPR du signal temporel (analogique) il faut un L
d’au moins 4 (c’est-a`-dire, L ≥ 4). Dans cette section, il est plutoˆt question de proposer
une distribution du PAPR de sortie a` L = 1 (la fre´quence de Nyquist) car a` L = 1, on
s’aﬀranchit des de´veloppements mathe´matiques et dans la litte´rature, il existe des fonctions
empiriques qui permettent de passer de la distribution du PAPR a` L = 1 a` la distribution
du PAPR a` L ≥ 4.
En reprenant la meˆme de´marche qui a abouti a` l’e´quation (1.17), on montre que
CCDF[y]
(
ψ˜
)
= Pr
[
PAPR[y] ≥ ψ˜
]
= Pr
⎡
⎣maxn v2n
Py ≥ ψ˜
⎤
⎦
 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
vn
2
Py ≤ ψ˜
]}
= 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
f (rn)
2
Py ≤ ψ˜
]}
,
 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
f (rn) ≤
√
ψ˜Py
]}
(4.18)
Selon la forme de la fonction (de l’expression analytique de) f [.], CCDF[y] peut eˆtre
exprime´e en fonction de la fonction cumulative de distribution de rn. Par exemple, en
supposant f [.] une fonction inversible et croissante, la CCDF du PAPR a` la sortie de la
non-line´arite´ s’e´crit :
CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
rn ≤ f−1
(√
ψ˜Py
)]}
, (4.19)
ou` f−1 [.] est l’inverse de f [.], encore appele´e fonction “re´ciproque” de f [.].
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Distribution du PAPR dans le cas du “clipping”
Dans le cas du “clipping”, la fonction f [.] est de´ﬁni par l’e´quation (4.6). C’est une
fonction croissante mais pas inversible ; donc l’e´quation (4.19) ne peut pas s’appliquer au
cas du “clipping”. Nous allons chercher a` exprimer Pr
[
rn ≤ f−1
(√
ψ˜Py
)]
autrement. Il
a e´te´ montre´ dans [121] que la densite´ de probabilite´ υ (r) a` la sortie de l’e´creˆtage classique
s’e´crit :
υ (r) = p (r) .1r≤A + Pr {r > A} .δ (r −A) , (4.20)
ou` p (r) est la fonction densite´ de probabilite´ de signal d’entre´e qui est donne´e par la
relation (4.10) dans le cas de l’OFDM et δ (r) est la fonction de Dirac (v).
De l’e´quation (4.20), on montre que
Pr
{
f (rn) ≤
√
ψ˜Py
}
=
√
ψ˜Py∫
0
υ (r) dr
= Pr
{
|xn| ≤
√
ψ˜Py
}
.1
ψ˜≤A2
Py
+ 1
ψ˜>A
2
Py
.
(4.21)
En substituant Py = γPx dans l’e´quation (4.21), on montre que
Pr
{
f (rn) ≤
√
ψ˜Py
}
= Pr
{
|xn| ≤
√
ψ˜γPx
}
.1
ψ˜≤ ρ2
γ
+ 1
ψ˜> ρ
2
γ
,
=
(
1− e−ψ˜γ
)
.1
ψ˜≤ ρ2
γ
+ 1
ψ˜> ρ
2
γ
,
(4.22)
ou` ρ = A
/√Px est le “seuil d’e´creˆtage” normalise´, il est souvent appele´ “rapport
d’e´creˆtage”. En substituant donc l’expression de Pr
{
f (rn) ≤
√
ψ˜Py
}
de´ﬁnit ci-dessus
dans l’e´quation (4.18), on montre que la CCDF du PAPR du signal a` la sortie d’un
e´creˆtage classique [68, 69] s’e´crit :
CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
[(
1− e−ψ˜γ
)
.1ψ˜≤ ρ
γ
+ 1ψ˜> ρ
γ
]N
. (4.23)
ou` γ est le rapport de la puissance moyenne de sortie sur la puissance moyenne d’entre´e
du “clipping” exprime´ par la relation (4.13).
Lorsque la valeur de ρ est de plus en plus grande, c’est-a`-dire que ρ tend vers ∞, le
rapport de la puissance moyenne de sortie sur la puissance moyenne d’entre´e γ tend vers
1 et par conse´quent, la relation (4.23) devient
CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
(
1− e−ψ˜
)N
. (4.24)
(v). La fonction de Dirac aussi appele´e distribution de Dirac est une fonction qui prend une “valeur”
inﬁnie en 0 et la valeur ze´ro partout ailleurs.
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Dans l’e´quation (4.24), nous retrouvons la CCDF du PAPR du signal OFDM c’est-a`-
dire du signal a` l’entre´e de l’e´creˆtage. Cette relation a de´ja` e´te´ exprime´e dans l’e´quation
(1.17) dans le cadre de l’e´tude de la distribution du PAPR de l’ OFDM. Ce re´sultat n’est
pas fortuit, en eﬀet, lorsque la valeur de ρ est de plus en plus grande, c’est-a`-dire que
lorsque le “seuil d’e´creˆtage” est de plus en plus grand, les creˆtes du signal d’entre´e en
occurrence du signal OFDM seront infe´rieures au “seuil d’e´creˆtage” ; il n’y aura donc plus
d’e´creˆtage et donc pas de re´duction du PAPR ; ce qui explique que le signal a` la sortie du
syste`me de re´duction du PAPR sera e´gal a` celui a` l’entre´e et donc la distribution du PAPR
a` la sortie serait e´gale a` la distribution du PAPR a` l’entre´e du dispositif de re´duction du
PAPR.
0 2 4 6 8 10 12
10−3
10−2
10−1
100
A√Px
CCDF[x] The´orique (4.24)
CCDF[x] Simule´e
CCDF[y] The´orique (4.23)
CCDF[y] Simule´e
ψ [dB]
C
C
D
F
(ψ
)
=
P
r
[P
A
P
R
≥
ψ
]
3 dB
5 dB 7 dB
Figure 4.2 – Comparaisons des CCDFs the´oriques et simule´es dans le cas du “clipping”
pour diﬀe´rentes valeurs du “seuil d’e´creˆtage”.
La Figure 4.2 re´alise´e pour un signal OFDM de N = 64 sous-porteuses et L = 4,
compare les CCDFs the´oriques et simule´es dans le cas du “clipping” pour diﬀe´rentes va-
leurs du “seuil d’e´creˆtage”. En ge´ne´ral, les re´sultats de simulation approchent les re´sultats
the´oriques obtenus : e´quations (4.24) et (4.23). Cependant, l’e´cart entre les re´sultats
the´oriques et les re´sultats de simulation augmente lorsque l’e´creˆtage devient de plus en
plus “dur” (c’est-a`-dire que la valeur du “seuil d’e´creˆtage” est de plus en plus faible). En
eﬀet, a` la valeur 10−2 de la CCDF, l’e´cart entre les re´sultats the´oriques et les re´sultats de
simulation est de 0.50 dB, 0.45 dB et 0.15 dB pour ρ = 3 dB, 5 dB et 7 dB respective-
ment. Ces e´carts s’expliquent par le fait que, pour de faibles valeurs du “seuil d’e´creˆtage”,
la CCDF du PAPR a` la sortie du “clipping” tend vers un Dirac et devient tre`s sensible
aux erreurs d’approximations.
3.4 Caracte´risation the´orique du SNDR
Les syste`mes de communication inte`grent des composants analogiques comme l’ampli-
ﬁcateur de puissance. Ces composants analogiques sont en ge´ne´ral non-line´aires et ge´ne`rent
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par conse´quent des distorsions. Une mesure de ces distorsions est le rapport signal-a`-bruit-
plus-distorsion ou “signal-to-noise-and-distortion ratio” (SNDR) en anglais. Dans [122], R.
Raich, Qian Hua et G.T. Zhou se sont inte´resse´s a` trouver les diﬀe´rentes formes de non-
line´arite´s qui maximisent le SNDR et ont cherche´ a` e´tablir une relation entre le SNDR
et la capacite´ de la chaˆıne de transmission qui est suppose´e non-line´aire dans leur e´tude.
Dans [123], C. Zhao, Robert J. Baxley et G. Tong Zhou supposent un cas ge´ne´ral ou` les
non-line´arite´s existent aussi bien en e´mission qu’a` la re´ception et proposent, dans ce cadre,
une analyse de la me´trique SNDR.
Dans cette section, nous utilisons la mesure SNDR pour e´valuer the´oriquement les
distorsions ge´ne´re´es par les techniques de re´duction du PAPR dites de “distorsions” ; pour
cela, nous supposons l’hypothe`se e´mise plus haut, c’est-a`-dire que, le signal OFDM en
entre´e ait subi la fonction non-line´aire f [.]. D’apre`s la de´composition de Bussgang (sous-
section 2.2), le signal a` la sortie de la non-line´arite´ peut eˆtre de´compose´ de la fac¸on
suivante :
y (t) = αx (t) + d (t) , (4.25)
ou` α =
Rxy(0)
Rxx(0) et Rxd (τ) = 0, ∀τ . Le SNDR est donc de´ﬁnit comme suit :
SNDR =
|α|2 Px
N0 + Pd , (4.26)
ou` N0 est le niveau de puissance du bruit (le bruit de canal en ge´ne´ral) et Pd est le
niveau de puissance des distorsions ge´ne´re´es par la non-line´arite´ f [.]. Du fait que x (t) et
d (t) soient de´core´le´s (d’apre`s le corollaire de Bussgang), le niveau de puissance a` la sortie
de la non-line´arite´ s’e´crit :
Py = E
[
|y|2
]
= E [(αx+ d) (αx+ d)∗]
= |α|2 Px + 2 |α|Rxd (0) + Pd
= |α|2 Px + Pd,
(4.27)
car en eﬀet, du fait que x (t) et d (t) soient de´core´le´s, Rxd (0) = 0. Nous de´duissons de la
relation (4.27) le niveau de puissance des distorsions Pd qui s’e´crit alors
Pd = Py − |α|2 Px
=
(
γ − |α|2
)
Px,
(4.28)
ou` γ est le rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance moyenne
d’entre´e de´ﬁni en (4.7).
En substituant la relation (4.28) dans (4.26), nous obtenons :
SNDR =
|α|2 Px
N0 +
(
γ − |α|2
)
Px
,
= SNR
|α|2
1 +
(
γ − |α|2
)
SNR
,
(4.29)
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ou` SNR = Px/N0 est le rapport signal-sur-bruit ou “signal-to-noise ratio” en anglais.
Supposons a` pre´sent que f =
NQ∑
i=1
fi, ou` fi, i = 1, · · · ,NQ sont NQ fonctions non-
line´aires, le SNDR s’e´crit alors :
SNDR = E
[
SNDR[i]
]
=
1
NQ
NQ∑
i=1
SNDR[i] (4.30)
ou`
SNDR[i] = SNR
|αi|2
1 +
(
γi − |αi|2
)
SNR
, (4.31)
avec γi est le rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance moyenne
d’entre´e dans le cas ou` l’amplitude du signal d’entre´e ait subi la non-line´arite´ fi [.] et αi le
coeﬃcient re´sultant de la de´composition de Bussgang dans le cas ou` l’amplitude du signal
d’entre´e ait subi la meˆme non-line´arite´ fi [.].
Calcul du SNDR dans le cas du “clipping”
Pour exprimer le SNDR dans le cas du “clipping”, nous allons appliquer la formule
(4.29) avec le rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance moyenne d’entre´e
γ qui est connu et donne´ par l’e´quation (4.13). Il ne nous reste plus donc qu’ a` calculer le
coeﬃcient α.
α =
Ryx (0)
Rxx (0)
=
E {rf (r)}
Px =
1
Px
+∞∫
0
rf (r) p (r) dr,
=
1
Px
A∫
0
r2
2r
Px e
− r2
Px dr +
1
Px
+∞∫
A
Ar
2r
Px e
− r2
Px dr
= 1−
(
1 +
A2
Px
)
e−
A2
Px +
A2
Px e
−A2
Px +
A√Px
√
πQ
(
A√Px
√
2
)
= 1− e−A
2
Px +
A√Px
√
πQ
(
A√Px
√
2
)
.
(4.32)
Une fois le coeﬃcient α calcule´, nous pouvons donc e´valuer the´oriquement le SNDR du
“clipping”. La ﬁgure 4.3 montre la comparaison des re´sultats the´oriques du SNDR et ceux
obtenus par simulation dans le cas du “clipping”. Elle montre que les re´sultats the´oriques
et les re´sultats de simulation du SNDR co¨ıncident et que le SNDR croˆıt avec le “seuil
d’e´creˆtage” normalise´ A√Px . Pour de grandes valeurs du “seuil d’e´creˆtage” normalise´ (par
exemple pour A√Px ≥ 8 dB), SNDR/SNR  0 dB, c’est-a`-dire, que SNDR  SNR. En eﬀet,
lorsque la valeur du “seuil d’e´creˆtage” normalise´ est de plus en plus grande, les creˆtes du
signal d’entre´e en occurrence du signal OFDM seront infe´rieures au “seuil d’e´creˆtage” ; il
n’y aura donc pas de re´duction du PAPR et donc pas de distorsions ge´ne´re´es.
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Figure 4.3 – Comparaison des re´sultats the´oriques du SNDR et ceux obtenus par
simulation pour diﬀe´rentes valeurs de A√Px .
La Figure 4.3 est re´alise´e pour un signal OFDM de N = 64 sous-porteuses avec un
facteur de sur-e´chantillonnage de L = 4.
4 Mode´lisation des techniques de distorsions en techniques
“ajout de signal”
4.1 Introduction
Dans cette section, nous allons montrer comment a` partir de la de´composition de
Bussgang, on peut mode´liser les techniques dites de “distorsions” en des techniques “ajout
de signal”. Ce re´sultat a fait l’objet d’une publication dans [124] ou` nous avons montre´
que toute technique de “distorsions” est une technique “ajout de signal”. Dans cet article
[124], nous avons traite´ du cas de l’“e´creˆtage classique” qui est le mode`le le plus re´pandu
de techniques de “distorsions”.
On peut alors se poser la question suivante : Quelles sont nos motivations, ou quels
avantages tirons-nous a` vouloir mode´liser des techniques de re´duction du PAPR en des
techniques “ajout de signal” ? Comme e´voque´ plus haut, les techniques de re´duction du
PAPR dites “ajout de signal” sont des techniques attrayantes et prometteuses pour plu-
sieurs raisons :
(i) primo, elles sont simples a` imple´menter et sont moins couˆteuses en ressources infor-
matiques (moins d’e´nergie et moins de ressources me´moires) ; de ce fait elles sont
assimile´es a` des techniques “re´alistes”, c’est-a`-dire, qu’elles sont aptes a` pouvoir eˆtre
imple´mente´es dans des syste`mes existants ou dans des syste`mes futurs.
(ii) secondo, elles peuvent eˆtre a` compatibilite´ descendante. En eﬀet, derrie`re la notion
de compatibilite´ descendante il y a un enjeu e´conomique pour les ope´rateurs et les
acteurs du monde de la te´le´communication.
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En plus des deux raisons e´voque´es ci-dessus, la mode´lisation par exemple de techniques
de “distorsions” en techniques “ajout de signal” facilite le traitement des distorsions en-
gendre´es. Nous verrons plus loin dans cette section que les techniques de “distorsions”
pourront meˆme eˆtre transforme´es en des techniques “Tone Reservation” et cela graˆce a` la
formulation en techniques “ajout de signal” qui aura e´te´ faite en amont.
4.2 Principe des techniques “ajout de signal”
Les techniques “ajout de signal” ont e´te´ propose´es dans la litte´rature pour la plupart
d’entre elles ces dernie`res anne´es. Elles ont e´te´ brie`vement de´crites dans le chapitre 3 du
manuscrit. Elles pre´sentent plusieurs avantages qui ont e´te´ e´nume´re´s ci-dessus et peuvent
eˆtre a` compatibilite´ descendante. Les techniques “ajout de signal” peuvent se dissocier
en deux sous classes a` savoir celles de´veloppe´es en bande de base et celles de´veloppe´es en
RF. Dans ces deux cas, l’ide´e de base consiste a` ajouter un ou plusieurs signaux appele´s
“signaux additionnels” ou “signaux de re´duction du PAPR” ou encore “signaux correc-
tionnels” au signal original pour diminuer au maximum son PAPR. En ce qui concerne
les techniques “ajout de signal” de´veloppe´es en bande de base, elles peuvent eˆtre classe´es
suivant le fait que le “signal additionnel” ou “signal de re´duction du PAPR” soit ge´ne´re´
dans le domaine temporel [125, 126] ou dans le domaine fre´quentiel [21, 70, 71]. La Figure
4.4 montre le principe de fonctionnement des techniques “ajout de signal”.
GENERATEUR
HPA
fc
xn
yn
cnDE SIGNAL
ADDITIONNEL
Figure 4.4 – Sche´ma de principe de fonctionnement des techniques “ajout de signal”
(en bande de base), ou` cn est le “signal additionnel” ou “signal de re´duction du PAPR”.
La solution optimale pour cre´er le “signal additionnel” est traduite par la relation
min
c
PAPR[x + c], (4.33)
Cependant pour ne pas de´grader le TEB et rendre la technique a` compatibilite´ des-
cendante, le signal c doit eˆtre ajoute´ de fac¸on a` ce que les donne´es x soient rec¸ues sans
de´gradation et sans modiﬁcation du re´cepteur. C’est ainsi que J. Tellado proposa dans
sa the`se de doctorat [21] une famille de techniques “ajout de signal” connue sous le nom
de “Tone Reservation” (TR). A` la diﬀe´rence de la relation (4.33), J. Tellado propose que
l’ajout du “signal de re´duction du PAPR” se fasse dans le domaine fre´quentiel de fac¸on a`
ce que x et c soient orthogonaux. En eﬀet, si les signaux x et c sont orthogonaux, le signal
x sera de´code´ a` la re´ception sans aucune interfe´rence de la part du “signal additionnel” c.
Le sche´ma de principe de la TR est donne´ par la Figure 3.11.
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4.3 Formulation des techniques dites de “distorsions” en techniques
“ajout de signal”
Dans cette partie, nous proposons une expression explicite du “signal de re´duction du
PAPR” dans le cas des techniques de “distorsions”. Une technique de “distorsions” est
caracte´rise´e par sa fonction non-line´aire f [.] qui agit sur l’amplitude du signal d’entre´e.
Du fait que f [.] soit non-line´aire et d’apre`s la de´composition de Bussgang, le signal a` la
sortie des techniques de “distorsions” dans l’espace temporel discret s’e´crit :
yn = f (rn) e
jφn
= αxn + dn.
(4.34)
D’apre`s le principe des techniques “ajout de signal” la relation (4.34) peut encore
s’e´crire :
yn = xn + cn. (4.35)
Des relations (4.34) et (4.35), nous de´duisons l’expression analytique du “signal de
re´duction du PAPR” donne´e par la relation (4.36)
cn = (α− 1)xn + dn. (4.36)
La Figure 4.5 de´taille le ge´ne´rateur de “signal de re´duction du PAPR” dans le cas des
techniques de “distorsions”.
DU SIGNAL
αxn + dn
+ -
xn cn
DISTORSION
DE L’
AMPLITUDE
Figure 4.5 – Ge´ne´rateur de “signal de re´duction du PAPR” dans le cas des techniques
de “distorsions”.
La relation (4.36) montre que le “signal de re´duction du PAPR” est compose´ a` (α− 1)
pre`s du signal d’entre´e et du terme de distorsions re´sultant de la de´composition de Buss-
gang. Dans la section suivante, nous allons e´tudier plus en de´tails ce “signal de re´duction
du PAPR”.
5 Caracte´risation du signal de re´duction du PAPR
Les proprie´te´s statistiques des signaux qui passent a` travers des dispositifs non-line´aires
ont e´te´ largement e´tudie´es dans le passe´ [127, 128]. Dans cette section, en utilisant les
proprie´te´s statistiques du terme de distorsions re´sultant de la de´composition de Bussgang,
nous exprimons les proprie´te´s statistiques du “signal de re´duction du PAPR”. En eﬀet,
dans [127, 128], il est de´montre´ que la fonction d’autocorre´lation du terme de distorsions
d (t) s’e´crit :
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Rdd (τ) =
∞∑
n=1
bn
[Rxx (τ)
Px
]2n+1
, (4.37)
ou` Rxx (τ) est la fonction d’autocorre´lation du signal x (t) et bn sont des re´els exprime´s
par :
bn =
1
Px
1
n+ 1
∥∥∥∥∥∥∥
∫
D(r)
rf (r) p (r) .L(I)n
(
r2
Px
)
dr
∥∥∥∥∥∥∥
2
, (4.38)
ou` D (r) = {r : 0 ≤ r ≤ ∞} est le domaine d’inte´gration, p (r) est la fonction densite´ de
probabilite´ de l’amplitude du signal d’entre´e et L
(I)
n (.) est la fonction Laguerre (vi).
De la relation (4.36), on peut exprimer la fonction d’autocorre´lation Rcc (τ) du “signal
de re´duction du PAPR” :
Rcc (τ) = E [c (t) c∗ (t− τ)]
= E [{(α− 1)x (t) + d (t)} {(α− 1∗)x∗ (t− τ) + d∗ (t− τ)}]
= |α− 1|2Rxx (τ) + 2 (α− 1)Rxd (τ) +Rdd (τ)
= |α− 1|2Rxx (τ) +Rdd (τ) .
(4.39)
En eﬀet, du fait que x (t) et d (t) soient de´core´le´s (d’apre`s la de´composition de Bussgang),
alors Rxd (τ) = 0. En substituant (4.37) dans (4.39), on trouve
Rcc (τ) = |α− 1|2Rxx (τ) +
∞∑
n=1
bn
[Rxx (τ)
Px
]2n+1
. (4.40)
De la relation (4.40), on de´duit la densite´ spectrale de puissance (DSP) Scc (υ) du
“signal de re´duction du PAPR” c (t) :
Scc (υ) = FT {Rcc (τ)} =
⎧⎨
⎩
|α− 1|2 Sxx (υ)
+
∞∑
n=1
bn
P2n+1x . [Sxx (υ)⊗1 · · · ⊗2n+1 Sxx (υ)]
, (4.41)
ou` FT {.} est l’ope´rateur Transforme´e de Fourier et υ est la variable fre´quentielle.
On peut donner une interpre´tation physique a` l’e´quation (4.41) dans le sens ou` la DSP
de la (2n + 1)-ie`me terme d’une se´rie est obtenue par (2n + 1) autoconvolutions de la DSP
du signal original. Si B est la largeur de bande du spectre Sxx (υ) alors (2n + 1)B sera
la largeur de bande de [Sxx (υ)⊗1 · · · ⊗2n+1 Sxx (υ)]. De ce fait, the´oriquement, Scc (υ) a
une largeur de bande inﬁnie (puisse que Scc (υ) est la DSP d’une somme inﬁnie). Dans la
(vi). La fonction Laguerre L
(I)
n (x) est de´ﬁni par
L
(I)
n (x) =
x−kex
n!
(
d
dx
)n (
x
n+k
.e
−x
)
.
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pratique le spectre Scc (υ) est tre`s large bande par rapport au spectre Sxx (υ). Ce re´sultat
nous permet de de´composer le “signal de re´duction du PAPR” c (t) en composante “In-
Band” (IB) et en composante “Out-Of-Band” (OOB). Le “signal de re´duction du PAPR”
peut donc s’e´crire comme suit :
c (t) = c(IB) (t) + c(OOB) (t) , (4.42)
ou` c(IB) (t) est la composante IB et c(OOB) (t) est la composante OOB. La composante IB
occupe la meˆme largeur de bande que x (t), elle interfe`re donc avec x (t), se traduisant par
une de´gradation du TEB lors de la transmission ; la composante OOB quant a` elle, est
responsable des perturbations a` l’exte´rieur de la bande du signal x (t) qui se traduit par
une apparition de lobes secondaires lors de la transmission.
Remarque : Des relations (4.36) et (4.42), on de´duit que, dans le cas des techniques de
“distorsions”, le “signal additionnel” qui permet de re´duire le PAPR est malheureusement
compose´ de distorsions qui peuvent eˆtre de´compose´es en deux variantes : l’une respon-
sable de la de´gradation du TEB et l’autre responsable des lobes secondaires qui peuvent
interfe´rer avec les canaux voisins.
Ine´luctablement, dans les techniques de “distorsions”, il y a un compromis a` faire
entre la re´duction du PAPR et les distorsions ge´ne´re´es. On verra avec le cas de l’“e´creˆtage
classique” que, plus la re´duction du PAPR est importante, plus il y aura des distorsions qui
seront ge´ne´re´es et ces distorsions vont aussi bien de´grader le TEB qu’augmenter l’ACPR.
6 Les diﬀe´rents types de ﬁltrage du “signal de re´duction du
PAPR”
La re´duction du PAPR dans le cas des techniques de “distorsions” introduit du bruit
a` l’inte´rieur de la bande (bruit IB) et du bruit a` l’exte´rieur de la bande (bruit OOB)
du signal dont on veut re´duire le PAPR. La formulation de ces techniques en techniques
“ajout de signal” va nous simpliﬁer le traitement de ces bruits (bruit IB et bruit OOB)
engendre´s.
Dans cette partie, nous proposons deux types de ﬁltrage nume´rique a` base de FFT/IFFT
soit pour supprimer le bruit IB, soit pour annuler le bruit OOB. Il faut savoir que l’action
combine´e de ces deux ﬁltres nume´riques IB et OOB permet d’e´liminer aussi bien le bruit
IB que le bruit OOB.
IB
N(L-1) ZERO-PADDING
OOB
BLOC DE DONNEES
IB
DONNEES DONNEES
Figure 4.6 – Sche´ma du principe du sur-e´chantillonnage dans le domaine fre´quentiel.
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Nous supposerons que le “signal de re´duction du PAPR” c (t) est sur-e´chantillonne´ a`
la fre´quence fs =
NL
Ts
, c’est-a`-dire cn = c [nfs], ou` L est le facteur de sur-e´chantillonnage
et Ts est la dure´e d’un symbole nume´rique. En eﬀet, le sur-e´chantillonnage est ne´cessaire
pour approximer le signal continu. De plus, il est par exemple beaucoup plus aise´ de traiter
les fonctions de ﬁltrage avec des signaux sur-e´chantillonne´s.
Le sur-e´chantillonnage dans le domaine temporel d’un facteur L e´quivaut a` faire du
N (L− 1) “Zero-Padding” (ope´ration d’ajout de blocs de ze´ros) dans le domaine fre´quentiel
suivi d’une transforme´e de Fourier inverse. Il faut dire que c’est une fac¸on parmi d’autres
de faire du sur-e´chantillonnage dans le domaine temporel.
Dans cette the`se, nous adoptons l’approche du “Zero-Padding” ou` le bloc de N (L− 1)
ze´ros est inse´re´ au milieu du bloc de donne´es comme illustre´ par la Figure 4.6. Dans
ce contexte de sur-e´chantillonnage, IIB repre´sente l’ensemble des indices fre´quentiels des
e´chantillons a` l’inte´rieur de la bande tandis que IOOB repre´sente l’ensemble des indices
fre´quentiels des e´chantillons a` l’exte´rieur de la bande.
IIB =
[
0, · · · , N
2
− 1
]
∪
[(
L− 1
2
)
N, · · · , NL− 1
]
IOOB =
[
N
2
, · · · ,
(
L− 1
2
)
N − 1
]
.
(4.43)
La Figure 4.7 pre´sente le principe ge´ne´ral du ﬁltrage sachant que c’est dans le passage
des composantes fre´quentielles aux Ck composantes fre´quentielles C˜k que va de´pendre le
type ﬁltrage.
c˜NL-1
TEMPOREL
cNL-1
c1
c0
C0
C1
CNL-1
C˜0
C˜1
C˜NL-1
c˜0
c˜1
FILTRAGE
FREQUENTIEL
NL NL
IFFTFFT
DOMAINE
FREQUENTIEL
DOMAINE
TEMPOREL
DOMAINE
Figure 4.7 – Principe du ﬁltrage nume´rique du “signal additionnel” ou “signal de
re´duction du PAPR” a` base de FFT/IFFT.
6.1 Filtrage nume´rique OOB a` base de FFT/IFFT
Le ﬁltrage nume´rique OOB a` base de FFT/IFFT consiste a` e´liminer le bruit OOB, ce
qui revient donc a` supprimer la composante c(OOB) du “signal de re´duction du PAPR”.
Dans le domaine fre´quentiel, le ﬁltrage nume´rique OOB a` base de FFT/IFFT se traduit
pas la relation (4.44).
C˜k =
{
Ck, si k ∈ IIB
0, si k ∈ IOOB (4.44)
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La Figure 4.8 illustre le principe du ﬁltrage nume´rique OOB dans le domaine fre´quentiel
ou` H(OOB) est la re´ponse fre´quentielle du ﬁltre OOB. On peut constater que le ﬁltre OOB
est le meˆme que le ﬁltre de mise en forme du signal OFDM.
C˜ [f ]
OFDM
f
X [f ]
−B/2 +B/2
f
−B/2 +B/2
H(OOB) [f ]
C [f ]
−B/2 +B/2
DSP du “signal de re´duction du PAPR”DSP du “signal de re´duction du PAPR ” ﬁltre´
−B/2 +B/2
f
f
Y [f ] = X [f ] + C˜ [f ]
DSP du signal re´sultant
Figure 4.8 – Illustration du ﬁltrage nume´rique OOB dans le domaine fre´quentiel.
L’ide´e du ﬁltrage OOB a` base de FFT/IFFT a e´te´ propose´e pour la premie`re fois par
J. Armstrong dans [129], ou` il propose d’e´liminer le bruit OOB par ﬁltrage fre´quentiel
dans un contexte de “repeated clipping and ﬁltering”. Et comme la suppression du bruit
OOB engendre une augmentation des creˆtes (apre`s l’e´creˆtage), il propose que le processus
d’e´creˆtage et de ﬁltrage fre´quentiel OOB soit eﬀectue´ plus d’une fois ceci aﬁn d’ame´liorer
la performance de la technique en terme de re´duction du PAPR. Cependant du fait de
l’ite´ration, la complexite´ de la technique augmente. L’ide´e du ﬁltrage OOB fre´quentiel
propose´ dans [129] a e´te´ reprise plus tard dans [130] ou` les composantes spectrales OOB
au lieu d’eˆtre e´limine´es sont simplement limite´es a` des valeurs qui sont lie´es aux contraintes
du masque d’e´mission du signal. De cette fac¸on, la technique ame´liore les performances
de [129] en terme de re´duction du PAPR. Cependant, que ce soit dans [129] ou dans
[130], aucun traitement n’est propose´ pour e´liminer le bruit IB qui va incontestablement
de´grader le TEB.
6.2 Filtrage nume´rique IB a` base de FFT/IFFT
Partant du meˆme principe du ﬁltrage nume´rique OOB a` base de FFT/IFFT, nous
proposons pour la premie`re fois l’ide´e du ﬁltrage IB fre´quentiel a` l’e´mission qui consiste
a` e´liminer le bruit IB ge´ne´re´ lors de la re´duction du PAPR, cela revient donc a` ﬁltrer de
fac¸on a` supprimer la composante c(IB) du “signal de re´duction du PAPR”. Dans ce cas, le
principe du ﬁltrage se traduit par la relation (4.45).
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C˜k =
{
Ck, k ∈ IOOB
0, k ∈ IIB . (4.45)
La Figure 4.9 illustre le principe du ﬁltrage nume´rique IB dans le domaine fre´quentiel
ou` H(IB) [f ] est la re´ponse fre´quentielle du ﬁltre IB.
DSP du signal re´sultant
OFDM
f
X [f ]
−B/2 +B/2
f
−B/2 +B/2
H(IB) [f ]
C [f ]
−B/2 +B/2
C˜ [f ]
DSP du “signal de re´duction du PAPR”DSP du “signal de re´duction du PAPR ” ﬁltre´
−B/2 +B/2
f
f
Y [f ] = X [f ] + C˜ [f ]
Figure 4.9 – Illustration du ﬁltrage nume´rique IB dans le domaine fre´quentiel.
Comme le ﬁltrage fre´quentiel IB e´limine la composante c(IB) du “signal de re´duction
du PAPR” cela aﬀecte la re´duction du PAPR car il supprime une partie de l’information
utile qui sert a` re´duire le PAPR. Toutefois, avec ce ﬁltrage (le ﬁltrage fre´quentiel IB), il
n’y a pas de de´gradation du TEB. On peut ne´anmoins se poser la question a` savoir, quelle
est la part de “re´duction du PAPR” qu’on ampute au syste`me lorsqu’un ﬁltrage IB est
applique´. On peut e´videment se poser la meˆme question dans le cas d’un ﬁltrage OOB,
mais il est e´vident que tout cela va de´pendre de la fonction non-line´aire qui caracte´rise le
syste`me de re´duction du PAPR.
6.3 Le phe´nome`ne de “peak-regrowth” lie´ au ﬁltrage
Le “peak-regrowth” ou remonte´e des creˆtes est un phe´nome`ne tre`s connu dans les
techniques de re´duction de PAPR de type “clipping’ and ﬁltering” [61, 69]. En eﬀet, dans
les techniques de “clipping’ and ﬁltering”, le ﬁltrage engendre une remonte´e des creˆtes et
il en re´sulte une augmentation du PAPR apre`s le ﬁltre [129].
Il existe diﬀe´rentes me´thodes pour limiter le phe´nome`ne du “peak-regrowth”. Dans
[129], J. Armstrong a propose´ la technique du “repeated clipping’ and ﬁltering” pour
atte´nuer le phe´nome`ne du “peak-regrowth”. Elle consiste en eﬀet a` ite´rer le processus de
“clipping’ and ﬁltering”. Il est montre´ qu’avec cette technique, plus le nombre d’ite´rations
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augmente moins il y a de phe´nome`nes de “peak-regrowth”. L’inconve´nient du “repeated
clipping’ and ﬁltering” reste sa complexite´ de calcul due au nombre d’ite´rations.
Re´cemment dans [61], S. Kimura et al. ont propose´ la technique du “deep clipping”
qui permet d’atte´nuer le phe´nome`ne du “peak-regrowth” qui se produit dans la technique
du “clipping’ and ﬁltering” classique [68, 69]. En eﬀet, dans le “deep clipping”, la fonction
d’e´creˆtage f [r] est modiﬁe´e de fac¸on a` e´creˆter “profonde´ment” les fortes creˆtes des signaux.
La Figure 4.10 illustre le me´canisme du “peak-regrowth” dans le cas du “clipping
and ﬁltering” classique [68, 69]. On voit bien que la creˆte du signal apre`s “clipping and
ﬁltering” est plus importante que la creˆte du signal apre`s e´creˆtage d’ou` le phe´nome`ne du
“peak-regrowth” lie´ au ﬁltrage.
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Figure 4.10 – Me´canisme du “peak-regrowth” dans le cas du “clipping’ and ﬁltering”.
Ce phe´nome`ne de “peak-regrowth” se produit parce que le ﬁltrage enle`ve une partie
de l’information utile qui sert a` la re´duction des creˆtes.
Pre´ce´demment, nous avons propose´ deux types de ﬁltrage tous deux a` base de FFT/IFFT
donc le principe consiste a` supprimer une partie de l’information utile qui sert a` la
re´duction du PAPR mais qui “pollue” le signal a` transmettre. Bien e´videmment ces
deux ﬁltres vont engendrer des phe´nome`nes du “peak-regrowth” ce qui va inﬂuencer
(ne´gativement) les performances de re´duction du PAPR des techniques qui utilisent ces
ﬁltrages. Cependant, comme on le verra plus loin, le gain global du dispositif de re´duction
du PAPR incluant le ﬁltre reste positif (en terme de re´duction du PAPR) c’est-a`-dire,
malgre´ la remonte´ des creˆtes, il y a re´duction du PAPR.
6.4 Conclusion
Les techniques de “clipping and ﬁltering” [68, 69] utilisent un ﬁltrage nume´rique di-
rectement dans le domaine temporel pour atte´nuer les composantes spectrales inde´sire´es.
Ces composantes spectrales inde´sire´es sont en fait les composantes spectrales OOB du
“signal de re´duction du PAPR”. Cependant, avec ce type de ﬁltrage (le ﬁltrage nume´rique
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temporel), il est impossible dans la forme classique du “clipping and ﬁltering” d’atte´nuer
et encore moins d’e´liminer les composantes spectrales du bruit ge´ne´re´ dans la bande. C’est
pourquoi de nombreux travaux se sont inte´resse´s aux moyens possibles pour diminuer a` la
re´ception ce bruit ge´ne´re´ dans la bande. En ge´ne´ral, ils utilisent le fait que le bruit a` une
structure particulie`re, ce qui permet de mettre en oeuvre a` la re´ception des techniques de
soustraction (ite´rative ou non) du bruit IB. Dans [102] H. Chen et A.M. Haimovich pro-
posent une technique ite´rative de soustraction du bruit apre`s l’avoir estime´. Ces structures
particulie`res de soustraction du bruit a` la re´ception font perdre le caracte`re de compati-
bilite´ descendante aux techniques et augmentent la complexite´ du re´cepteur.
Le ﬁltrage fre´quentiel OOB que nous avons repris de [129, 130] et le ﬁltrage fre´quentiel
IB que nous proposons pour la premie`re fois, ont une complexite´ commune de l’ordre
de la complexite´ de la FFT. En supposant que la FFT/IFFT soit calcule´e a` partir de
l’algorithme du DIT (vii) radix-2, on peut approximer la complexite´ de chacun des deux
ﬁltrages fre´quentiels a` base de FFT/IFFT a` O (NL log2 NL), ou` NL est la taille de la
FFT.
7 Transformation de toute technique de “distorsions” en
technique TR
7.1 Introduction
Dans cette section, nous traitons de l’action simultane´e des ﬁltrages IB et OOB sur la
re´duction du PAPR et sur la qualite´ de la transmission. L’action simultane´e des ﬁltrages IB
et OOB consiste a` e´liminer aussi bien la composante IB que la composante OOB du “signal
de re´duction du PAPR”. Evidement, en e´liminant la composante IB et la composante OOB
du “signal de re´duction du PAPR”, il n’y aura pas de re´duction du PAPR car en eﬀet,
c = c(IB) + c(OOB) = 0.
Nous supposerons donc que dans les syste`mes de transmission multiporteuses, toutes
les sous-porteuses ne sont pas utilise´es pour la transmission des donne´es. Cela suppose qu’il
existe a` l’inte´rieur du spectre de ces syste`mes multiporteuses des sous-porteuses “nulles”
ou “vides”ou encore “re´serve´es” (c’est-a`-dire qu’elles ne portent aucune information, elles
sont a` ze´ro en d’autres termes). Notre hypothe`se n’est pas extravagante puisque dans des
syste`mes multiporteuses tels que le WLAN, le DVB-T2, il existe eﬀectivement des sous-
porteuses a` l’inte´rieur de la bande passante qui sont “nulles” ou “vides”. L’ide´e serait
d’appliquer les ﬁltrages IB et OOB de fac¸on simultane´e de sorte a` n’utiliser que ces sous-
porteuses dites “nulles” des syste`mes multiporteuses pour porter le “signal de re´duction
du PAPR”. Cette section a fait l’objet de deux publications dans [131, 132] ou` nous
avons transforme´ la technique du “clipping” en technique TR pour re´duire le PAPR des
signaux dans un syste`me WLAN. Aussi, dans [133], nous avons propose´, graˆce au ﬁltre
“Tone Reservation”, de transformer les techniques de “distorsions” en des techniques “Tone
Reservation”.
7.2 Principe de la transformation en technique TR
Conside´rons un syste`me multiporteuses et supposons R = {i0, · · · , iNR−1} l’ensemble
des emplacements des sous-porteuses “nulles” ou “vides” en supposant R ⊂ IIB. Soit Rc
(vii). DIT pour “Decimation-In-Time” en anglais.
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le comple´ment de R dans IIB.
Ici, il est question de ﬁltrer le “signal de re´duction du PAPR” de fac¸on a` ne transmettre
que les composantes spectrales du “signal de re´duction du PAPR” qui sont positionne´es sur
les sous-porteuses “vides” R du syste`me. Pour re´aliser ce ﬁltrage que nous allons appeler
ﬁltrage “Tone Reservation” (TR), nous appliquons simultane´ment le ﬁltrage fre´quentiel
OOB de´crit dans 6.1 et le ﬁltrage fre´quentiel IB de´crit dans 6.2. De cette fac¸on, le ﬁltrage
fre´quentiel OOB e´liminera les composantes spectrales OOB du “signal de re´duction du
PAPR” tandis que le ﬁltrage fre´quentiel IB e´liminera les composantes spectrales du “signal
de re´duction du PAPR” qui sont positionne´es sur Rc (les sous-porteuses de donne´es du
syste`me). De ce fait, il ne sera transmis que les composantes spectrales du “signal de
re´duction du PAPR”qui sont positionne´es sur R. Il faut savoir que pour certains standards
comme c’est le cas du WLAN base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g, toute e´mission de signal
sur ses sous-porteuses “vides”, doit respecter le gabarit d’e´mission du standard. Pour
cela dans le ﬁltrage “TR” que nous proposons, nous allons nous assurer que le gabarit
d’e´mission du standard soit respecte´ en contraignant le “signal de re´duction du PAPR” a`
respecter le masque (ou` gabarit) d’e´mission du standard.
Y [f ] = X [f ] + C˜ [f ]
f
f
H(TR) [f ]
C [f ]
DSP du “signal de re´duction du PAPR”DSP du “signal de re´duction du PAPR ” ﬁltre´
f
−B/2 +B/2
WLAN (IEEE 802.11 a/g)
X [f ]
−B/2 +B/2
C˜ [f ]
DSP du signal re´sultant
f
−B/2 +B/2
Masque
du
Standard
−B/2 +B/2
Figure 4.11 – Illustration du ﬁltrage “TR” dans le domaine fre´quentiel.
L’action simultane´e du ﬁltrage fre´quentiel IB et OOB est essentielle car elle permet
de conserver la complexite´ de l’ope´ration de ﬁltrage a` la complexite´ du FFT/IFFT, c’est-
a`-dire, O (NL log2 NL). La relation qui re´git le ﬁltrage TR est donne´e par l’e´quation
ci-dessous.
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C˜k =
{ Mstd [Ck] , k ∈ R
0, k ∈ (Rc ∪ IOOB) , (4.46)
ou` Mstd [.] est la fonction masque spectral qui permet de limiter le niveau de puissance
a` la valeur limite requise par le masque d’e´mission. La Figure 4.11 illustre le principe du
ﬁltrage “TR” a` base de FFT/IFFT.
Du fait que c˜n le “signal de re´duction du PAPR” apre`s ﬁltrage TR (porte´ mainte-
nant par les sous-porteuses initialement “vides” du syste`me) et le signal initial xn sont
orthogonaux, le TEB du syste`me n’est pas de´grade´.
Le ﬁltrage TR ampute une partie de l’information qui sert a` re´duire le PAPR, nous ver-
rons par la suite, l’eﬀet d’une telle amputation sur les performances en terme de re´duction
du PAPR en e´tudiant le cas de la transformation de “clipping” en technique TR dans un
syste`me WLAN.
Aﬁn de re´duire autant que possible le PAPR, le processus d’ajout de signal suivi du
processus de ﬁltrage doit eˆtre re´pe´te´ plusieurs fois. Le nouveau syste`me de re´duction de
PAPR comprenant le ﬁltrage TR et le processus d’ite´rations est illustre´ dans le domaine
temps-discret par la Figure 4.12.
k-ite´rations
TR
A BASE DE
FFT/IFFT
yn
DE SIGNAL
xn HPA
cn
fc
c˜nGENERATEUR
ADDITIONNEL
FILTRAGE
Figure 4.12 – Sche´ma de re´duction du PAPR par “ajout de‘signal” incluant un ﬁltrage
TR et un processus d’ite´rations.
Dans le sche´ma de re´duction du PAPR par “ajout de signal” pre´sente´ par la Figure
4.12, le ge´ne´rateur de signal additionnel est illustre´ par la Figure 4.5 et le ﬁltrage TR est
illustre´ par la Figure 4.7. Comme, apre`s le ﬁltrage TR, le “signal de re´duction du PAPR”
c˜n est porte´ que par les sous-porteuses “nulles” ou “vides” du syste`me, nous pouvons alors
assimiler la nouvelle technique (technique incluant le ﬁltrage TR) a` une technique TR qui
a e´te´ brie`vement de´crite en 6.2 et de´taille´e dans [21, 54].
7.3 Algorithme de la transformation
L’ algorithme de´crit ci-dessous est celui de la version ite´rative de la transformation des
techniques de “distorsions” en TR.
(a) Etape d’initialisation :
Notez que cette e´tape ne doit eˆtre exe´cute´e qu’une fois. Elle consiste a` ﬁxer les
parame`tres de la fonction non-line´aire f [.] qui caracte´rise de la technique de “dis-
torsions” et a` localiser R = {i0, · · · , iNR−1} qui est l’ensemble des emplacements des
sous-porteuses “nulles” ou “vides” du syste`me.
(b) Etape d’exe´cution :
(i) Calculer le signal OFDM temporel xn = rne
jφn . Initialiser x
(i)
n a` xn et ﬁxer i = 0.
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(ii) Calculer le “signal de re´duction du PAPR” c
(i)
n en utilisant la relation (4.36),
c’est-a`-dire,
c(i)n = f
[
r(i)n
]
ejφ
(i)
n − x(i)n ,
ou` f [.] est la fonction non-line´aire caracte´ristique la technique de re´duction du
PAPR.
(iii) Calculer le “signal de re´duction du PAPR” ﬁltre´ c˜
(i)
n en utilisant le ﬁltre TR
de la fac¸on suivante :
1. Convertir les e´chantillons temporels c
(i)
n en composantes spectrales C
(i)
k en
appliquant une ope´ration FFT.
2. Appliquer le ﬁltrage TR aux composantes spectrales C
(i)
k pour obtenir les
composantes spectrales C˜
(i)
k en utilisant l’e´quation (4.46).
3. Calculer le “signal de re´duction du PAPR” ﬁltre´ c˜
(i)
n en appliquant une
ope´ration IFFT aux composantes spectrales C˜
(i)
k .
(iv) Mettre a` jour l’algorithme, c’est-a`-dire :
x(i+1)n = x
(i)
n + c˜
(i)
n
(v) Incre´menter i et aller a` l’e´tape (ii) si le nombre maximum d’ite´rations n’est pas
atteint. Sinon, faire y
(i)
n = x
(i)
n et arreˆter l’exe´cution.
7.4 Analyse de la complexite´ de l’algorithme
Ici, nous e´valuons la complexite´ de l’algorithme de la transformation des techniques de
“distorsions” en techniques TR de´crit ci-dessus. Les donne´es traite´es par cet algorithme
sont de taille NL car les diﬀe´rents signaux multiporteuses sont L fois sur-e´chantillonne´s.
(a) Le calcul du signal c
(i)
n est de complexite´ line´aire, c’est-a`-dire, de O (NL).
(b) La complexite´ de calcul du signal c˜
(i)
n est de O (NL log2 NL) car utilise le ﬁltrage TR
base´ sur le FFT/IFFT.
(c) En supposant que le nombre maximal d’ite´rations est Niter, la complexite´ de l’algo-
rithme apre`sNiter-ite´rations est deNiter [O (NL) +O (NL log2 NL)]  O (NiterNL log2 NL).
7.5 Transformation en technique TR avec controˆle du niveau de puis-
sance OOB
J. Tellado et S. Zabre´ dans leurs the`ses de doctorat respectives [21] et [54] ont montre´
que la performance d’une technique TR a` re´duire le PAPR e´tait lie´e a` la fac¸on de ge´ne´rer
le “signal de re´duction du PAPR” mais aussi aux emplacements R et au nombre NR des
sous-porteuses “vides” du syste`me. Ils ont montre´ que plus le nombre NR, c’est-a`-dire, le
rapport NR/N est grand, plus la re´duction du PAPR e´tait importante.
Nous avons montre´ dans la section 6 qu’un sur-e´chantillonnage de facteur L d’un
syste`me multiporteuses (de N sous-porteuses) cre´e virtuellement N (L− 1) sous-porteuses
qui sont a` l’exte´rieur de la bande que nous appellerons sous-porteuses OOB pour “Out-
Of-Band”.
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7.5.1 Principe
L’ide´e d’utiliser les N (L− 1) sous-porteuses OOB pour re´duire le PAPR a e´te´ e´mise
par S. Zabre´ dans sa the`se de doctorat [54], ou` il les a appele´ des porteuses “fantoˆmes”
parce qu’elles sont virtuelles avant tout et elles n’ont pas de re´alite´ physique.
Dans un tel contexte de re´duction du PAPR, on aura donc au total NR + N (L− 1)
sous-porteuses pour re´duire le PAPR. Comme le nombre de sous-porteuses de re´duction
du PAPR a augmente´, la technique de re´duction du PAPR sera plus performante. Il faut
savoir que cet approche d’utiliser en plus des NR sous-porteuses “vides”, les N (L− 1)
sous-porteuses OOB cre´e´es par sur-e´chantillonnage pour re´duire le PAPR n’est pas sans
inconve´nients.
• Le premier inconve´nient serait que, les N (L− 1) sous-porteuses OOB comme leur non
l’indique sont hors-bande (c’est-a`-dire, a` l’exte´rieur du spectre du signal multiporteuses
dont on veut re´duire le PAPR). De cet e´tat de fait, le niveau de puissance sur chacune
de ces N (L− 1) sous-porteuses OOB doit eˆtre controˆle´ aﬁn de respecter le masque
spectral d’e´mission des standards.
• Le second inconve´nient est que, plus le rapport NR/N va augmenter, plus la puissance
moyenne relative ΔE va croˆıtre.
7.5.2 Algorithme
L’ algorithme de transformation des techniques de “distorsions” en techniques TR avec
controˆle du niveau de puissance OOB est identique a` celui de´crit en 7.3, a` la diﬀe´rence
que les composantes spectrales du “signal de re´duction du PAPR” C˜
(i)
k sont calcule´es de
la fac¸on suivante :
C˜
(i)
k =
{
Mstd
[
C
(i)
k
]
, k ∈ (R∪ IOOB)
0, k ∈ Rc
. (4.47)
7.5.3 Complexite´
Par rapport a` l’algorithme de la transformation des techniques de “distorsions” en
techniques TR de´crit en 7.4, il n’y a aucune complexite´ additionnelle. La complexite´ de la
transformation en technique TR avec controˆle du niveau de puissance OOB est donc de
O (NiterNL log2 NL), ou` Niter est le nombre total d’ite´rations eﬀectue´es.
7.6 Transformation de “clipping” en technique TR dans un syste`me
WLAN
Dans cette partie, nous conside´rons la technique du “clipping classique” [68, 69] dont
la fonction caracte´ristique est de´ﬁnie par l’e´quation (4.6). En appliquant les algorithmes
de´crits en 7.3 et en 7.5, nous allons transformer la technique “clipping classique” encore
appele´e “clipping and ﬁltering” en technique TR et en technique TR avec controˆle du
niveau de puissance OOB respectivement, pour re´duire le PAPR des signaux dans un
syste`me WLAN.
Le WLAN est un standard des re´seaux locaux sans ﬁl re´gi par la norme IEEE 802.11
(ISO/CEI 8802-11) couramment appele´e “WiFi”. Une description de´taille´e de ce standard
est fournie dans le chapitre 1. Dans ce standard, il y a N = 64 sous-porteuses, dont 52
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sous-porteuses d’informations (48 sous-porteuses de donne´es et 4 pilots (viii)) et le reste
NR = 12 sont des sous-porteuses “nulles” ou “vides”. Ce sont donc les NR = 12 sous-
porteuses “nulles” qui vont porter le “signal de re´duction du PAPR” dans un premier
temps. La technique TR obtenue a` partir “clipping and ﬁltering” [68, 69] sera appele´e
technique “TR a` base de clipping” que l’on va abre´ger par “TR-clipping”. Dans un second
temps, en plus des NR = 12 sous-porteuses “vides” du syste`me WLAN, les N (L− 1)
sous-porteuses OOB cre´es par sur-e´chantillonnage seront utilise´es pour re´duire le PAPR,
soit un total de NR +N (L− 1) sous-porteuses de re´duction du PAPR. La technique TR
obtenue dans ce contexte sera appele´e technique “TR a` base de clipping avec controˆle
OOB” que l’on va abre´ger par “TR-clipping-OOB”.
“TR-clipping-OOB”
Technique
“clipping”
de
“ajout-de-signal”
Technique
Technique
avec
controˆle OOB
Technique
“TR-clipping”
Filtrage TR
Filtrage TR
Figure 4.13 – Processus simpliﬁe´ de transformation du “clipping” en technique
“TR-clipping” et en technique “TR-clipping-OOB”.
La Figure 1.10 donne les positions des diﬀe´rentes sous-porteuses (sous-porteuses de
donne´es, les pilots et les sous-porteuses “nulles”) et la Figure 4.14 pre´sente le processus
simpliﬁe´ de transformation du “clipping” en technique “TR-clipping” et en technique
“TR-clipping-OOB”.
7.6.1 Environnement de simulation
Les parame`tres de simulation pour la re´duction du PAPR des signaux WLAN (norme
IEEE 802.11a/g) sont fournis par la table 4.1 ci-dessous.
Avec un sur-e´chantillonnage de L = 4, le nombre de sous-porteuses OOB est de
N (L− 1) = 192 et dans le cas de la technique “TR-clipping-OOB”, le nombre total
de sous-porteuses de re´duction du PAPR (le nombre eﬀectif de sous-porteuses utilise´es
pour la re´duction du PAPR) est de NR +N (L− 1) = 12 + 192 = 204.
7.6.2 Les re´sultats de simulation
La Figure 4.14 pre´sente la CCDF du PAPR avant et apre`s re´duction du PAPR par les
techniques de “clipping” [68, 69] et “TR-clipping” pour A√Px = 5 dB. Elle montre que pour
une meˆme valeur du “seuil d’e´creˆtage” A, le “clipping” est plus performant que le “TR-
clipping” en terme de re´duction du PAPR et ceci quel que soit le nombre Niter d’ite´rations
eﬀectue´ dans le “TR-clipping”. On note ne´anmoins une convergence de la performance du
(viii). En ge´ne´ral, les syste`mes de communication utilisent de symboles de re´fe´rence (ou symboles pilotes)
ou/et de canaux pilotes pour estimer les caracte´ristiques du canal de propagation.
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Parame`tres du Syste`me Valeurs
Type de Modulation 16-QAM
Nombre de sous-porteuses N = 64
sous-porteuses de donne´es 48
Nombre de pilots 4
Facteur de sur-e´chantillonnage L = 4
Type de canal AWGN
Table 4.1 – Environnement de simulation.
“TR-clipping” vers celle du “clipping” en terme de re´duction du PAPR lorsque le nombre
Niter d’ite´rations augmente. Par exemple, a` 10−2 de la CCDF, le PAPR est re´duit de 3 dB
par le “clipping”, tandis qu’il est re´duit de 0.6 dB, 1.6 dB et 2.4 dB par le “TR-clipping”
pour Niter = 1, 3 et 5 respectivement.
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10−3
10−2
10−1
100
“Clipping and Filtering” [69]
“TR-Clipping” (Niter = 1)
“TR-Clipping” (Niter = 3)
“TR-Clipping” (Niter = 5)
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Figure 4.14 – Performance en terme de re´duction du PAPR pour A√Px = 5 dB.
Comme la transformation du “clipping” en “TR-clipping” revient a` supprimer une
partie du signal de re´duction du PAPR, cela explique la perte de performance du “TR-
clipping” par rapport au “clipping”. Cependant, cette perte de performance en terme
de re´duction du PAPR peut eˆtre ame´liore´e en augmentant le nombre Niter d’ite´rations
dans le “TR-clipping”. Il faut toutefois garder a` l’esprit que la complexite´ du syste`me (du
“TR-clipping”) augmente line´airement avec le nombre Niter d’ite´rations. Il y aura donc
un compromis a` faire entre re´duction du PAPR et complexite´ du syste`me dans ce cas.
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Figure 4.15 – TEB du syste`me pour A√Px = 5 dB.
Dans la meˆme conﬁguration que celle de la Figure 4.14, la Figure 4.15 montre la
qualite´ de la transmission dans un canal AWGN (en terme de TEB), lorsque le “clipping”
[68, 69] et le “TR-clipping” sont imple´mente´s alternativement. Elle montre que, dans le
cas du “clipping”, le TEB est de´grade´ contrairement au “TR-clipping” ou` le TEB n’est
pas de´grade´ car il co¨ıncide avec le TEB the´orique.
En eﬀet, dans le “clipping” [68, 69], c’est seulement le bruit OOB qui est e´limine´
laissant donc le bruit IB dans la bande qui va de´grader les symboles de donne´es du signal
a` transmettre. Pourtant, dans le “TR-clipping”, aussi bien le bruit OOB que le bruit
IB sont e´limine´s expliquant ainsi la bonne qualite´ de la transmission comme l’atteste le
re´sultat de la Figure 4.15.
La Figure 4.16 montre la DSP des signaux avant et apre`s la re´duction du PAPR par
le “clipping” [68, 69] et le “TR-clipping” . Elle montre que la DSP des diﬀe´rents signaux
respectent le masque d’e´mission du standard (en l’occurrence le masque du WLAN). En
analysant les re´sultats obtenus, on note une augmentation du niveau de puissance des
composantes spectrales positionne´es sur les sous-porteuses initialement “vides” du syste`me
avec le nombre Niter d’ite´rations. En eﬀet, l’ite´ration augmente progressivement le niveau
de puissance du “signal de re´duction du PAPR” qui va permettre de re´duire encore plus
le PAPR. Cela explique les re´sultats obtenus par la Figure 4.14 ou` la re´duction du PAPR
augmentait avec le nombre Niter d’ite´rations.
La Figure 4.17 compare les performances des techniques “TR-clipping” et “TR-clipping-
OOB” en terme de re´duction du PAPR pour A√Px = 5 dB et Niter = 5. Le re´sultat obtenu
e´tait pre´visible car comme le “TR-clipping-OOB” utilise N (L− 1) sous-porteuses de plus
que le “TR-clipping” pour re´duire le PAPR, alors il s’ave`re plus performant que le “TR-
clipping”.
La Figure 4.18 montre la DSP des signaux avant et apre`s la re´duction du PAPR par le
“TR-clipping” et le “TR-clipping-OOB”. On voit bien que le “TR-clipping-OOB” controˆle
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Figure 4.16 – Densite´ Spectrale de Puissance (DSP) des signaux avant et apre`s
re´duction du PAPR pour A√Px = 5 dB.
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Figure 4.17 – Comparaison des CCDFs pour “TR-clipping” et “TR-clipping-OOB”
avec A√Px = 5 dB et Niter = 5.
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Figure 4.18 – DSP des signaux quand les techniques “TR-clipping” et
“TR-clipping-OOB” sont applique´es pour A√Px = 5 dB et et Niter = 5.
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Figure 4.19 – Comparaison de la variation de la puissance moyenne relative ΔE des
techniques “TR-clipping” et “TR-clipping-OOB” en fonction de A√Px pour Niter = 5.
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bien le niveau de puissance des composantes spectrales OOB du “signal de re´duction
du PAPR” de fac¸on a` ce que la DSP du signal re´sultant respecte le masque d’e´mission
du standard. Si le niveau de puissance des composantes spectrales OOB du “signal de
re´duction du PAPR” n’e´tait pas controˆle´ alors le masque d’e´mission du standard ne serait
pas respecte´ ; dans ce cas, le “signal de re´duction du PAPR” allait interfe´rer avec les
canaux (ou standards) voisins.
La Figure 4.19 compare la puissance moyenne relative ΔE des techniques “TR-clipping”
et “TR-clipping-OOB” pour diﬀe´rentes valeurs de A√Px . Le re´sultat obtenu e´tait pre´visible.
Comme on a eu a` le souligner plus haut, un des inconve´nients de la transformation des
techniques de “distorsions” en techniques TR avec controˆle du niveau de puissance OOB
est l’augmentation de la puissance moyenne relative ΔE. En comparant le ΔE pour le “TR-
clipping” et le “TR-clipping-OOB”, on voit bien que le “TR-clipping-OOB” augmente un
peu plus la puissance moyenne de transmission que le “TR-clipping”. Cette comparaison
montre qu’il y a un compris a` faire dans les techniques TR entre re´duction du PAPR et
augmentation de puissance moyenne relative.
8 Inﬂuence du nombre et des positions des sous-porteuses
de re´duction du PAPR
Nous avons montre´ plus haut que la TR optimale est un proble`me d’optimisation
QPQC dont la complexite´ de calcul est tre`s e´leve´e. En annexe B de la the`se, nous avons
de´crit de fac¸on plus de´taille´e la TR a` l’aide de SOCP qui est la TR optimale mise sous
forme SOCP par S. Zabre´ dans sa the`se de doctorat [54].
Dans le pre´sent chapitre, nous avons propose´ de transformer les techniques de re´duction
du PAPR dites de “distorsions” en des techniques TR par un ﬁltrage nume´rique a` base
de FFT/IFFT ade´quat. Les TR re´sultantes de cette transformation sont sous-optimales
en terme de re´duction du PAPR mais ont l’avantage d’eˆtre a` complexite´ de calcul faible
ce qui n’est pas le cas de la TR optimale.
Notre objectif rappelons le, est de de´velopper des techniques de re´duction du PAPR
qui puissent eˆtre mises en oeuvre tant sur des technologies de´ja` existantes que sur des
technologies a` venir. D’ou` la ne´cessite´ de la compatibilite´ descendante sur nos propositions
de techniques. En eﬀet, pour e´tablir la compatibilite´ descendante dans les techniques TR,
il faut que les porteuses re´serve´es de la TR soient les sous-porteuses “non-utilise´es” des
standards. Malheureusement, l’emplacement et le nombre de sous-porteuses “non utilise´es”
varient d’un standard a` un autre.
Dans cette section, nous e´tudions l’inﬂuence du nombre et de l’emplacement des sous-
porteuses de re´duction du PAPR sur le gain en PAPR et sur la variation de la puissance
moyenne.
8.1 Inﬂuence de l’emplacement des sous-porteuses “non-utilise´es”
Ici, nous conside´rons la norme IEEE 802.11 a/g dont les spe´ciﬁcations ont e´te´ donne´es
en 2.5. Dans cette norme, il a NR = 12 sous-porteuses “non-utilise´es”. Nous allons disposer
ces sous-porteuses “non-utilise´es” sous diﬀe´rentes conﬁgurations aﬁn d’e´tudier l’impact de
l’emplacement de ces sous-porteuses de re´duction du PAPR sur les performances de la TR
(obtenue par transformation de techniques de “distorsions”).
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Les diﬀe´rentes conﬁgurations d’emplacements des sous-porteuses “non-utilise´es” qui
vont servir a` porter le “signal de re´duction du PAPR” sont donne´es par la Figure 4.20 et
c’est la “TR-clipping” qui servira de technique TR pour la re´duction du PAPR.
Sous-porteuses “non-utilise´es”
Cas 1 : Two-side Mapping Cas 2 : Middle Mapping
Porteuses de donne´es
Cas 3 : One-Side Mapping Cas 4 : Uniform Mapping
Figure 4.20 – Conﬁguration possible d’emplacement des sous-porteuses “non-utilise´es”
dans un standard.
Les performances en terme de re´duction du PAPR de la technique “TR-Clipping” sont
donne´es par la Figure 4.21 pour les quatre conﬁgurations possibles des emplacements des
sous-porteuses de re´duction du PAPR.
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Figure 4.21 – Gain en re´duction du PAPR pour diﬀe´rentes conﬁgurations des
emplacements des sous-porteuses “non-utilise´es” (N/NR = 18.75%).
Pour chacune des conﬁgurations (“Two-side Mapping”, “One-side Mapping”, “Middle
Mapping” et “Uniform Mapping”), la re´duction du PAPR croit avec le nombre d’ite´rations
Niter, ce qui est tout a` fait pre´visible. En eﬀet, le processus d’ite´ration augmente le ni-
veau de puissance du “signal de re´duction du PAPR” ce qui e´videment va augmenter la
re´duction du PAPR.
107
Chapitre 4. E´tude analytique des techniques “Ajout de Signal” : Cas des
techniques de distorsion
Les re´sultats de simulation montrent que pour de faibles valeurs de Niter, les conﬁ-
gurations “Two-side Mapping” et “Uniform Mapping” ont donne la meˆme re´duction du
PAPR. Cependant de fac¸on plus ge´ne´rale, la conﬁguration “Two-side Mapping” donne la
meilleure performance de re´duction du PAPR par rapport aux trois autres conﬁgurations.
Par exemple pour Niter = 10, a` 10−2 de la CCDF, la re´duction du PAPR est de 2.25
dB, 2 dB, 1.60 dB et 1.40 dB pour le “Two-side Mapping”, le “Uniform Mapping”, le
“One-side Mapping” et le “Middle Mapping” respectivement. En terme de re´duction du
PAPR la conﬁguration “Middle Mapping” est la moins performante des quatre.
Dans les techniques TR, on a vu que la re´duction du PAPR s’accompagnait toujours
d’une augmentation de la puissance moyenne du signal a` transmettre. La Figure 4.22
pre´sente la variation de la puissance moyenne en fonction des diﬀe´rentes conﬁgurations
et en fonction du nombre d’ite´rations Niter. Pour chacune des conﬁgurations, la variation
de la puissance moyenne ΔE augmente avec le nombre d’ite´rations Niter parce que le
processus d’ite´ration augmente le niveau de puissance du “signal de re´duction du PAPR”.
Les re´sultats de la Figure 4.22 e´taient pre´visibles. En eﬀet, on a vu avec le cas de la TR
a` base de SOCP en annexe B du manuscrit que la re´duction du PAPR augmentait avec
la puissance moyenne du signal a` transmettre. De fac¸on ge´ne´rale pour les techniques TR,
plus la re´duction du PAPR sera importante, plus l’augmentation de la puissance moyenne
sera importante. De ce fait conforme´ment aux re´sultats de la Figure 4.21, la conﬁguration
“two-side Mapping” qui a le plus de gain de re´duction du PAPR des quatre, introduit le
plus d’augmentation de la puissance moyenne. Et la conﬁguration “Middle Mapping” qui
donne le moins de gain de re´duction du PAPR, introduit le moins d’augmentation de la
puisance moyenne.
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Figure 4.22 – Variation de la puissance moyenne en fonction des emplacements des
sous-porteuses “non-utilise´es” et du nombre d’ite´rations Niter pour N/NR = 18.75%.
Une analyse conjointe des re´sultats des Figures 4.21 et 4.22, nous permet de conclure
que pour les techniques TR, la re´duction du PAPR s’accompagne toujours d’augmentation
de la puissance moyenne ; et plus la re´duction du PAPR sera important, plus l’augmen-
tation de la puissance moyenne sera importante. Il y a donc un compromis a` faire entre
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re´duction du PAPR et variation de la puissance moyenne et ce compromis peut eˆtre fait
par un choix ade´quat de l’emplacements des sous-porteuses de re´duction du PAPR.
Dans la norme IEEE 802.11 a/g, la conﬁguration des sous-porteuses “non-utilise´es” est
celle du “Two-side Mapping” qui est la plus performante en terme de re´duction du PAPR
mais la moins performante en terme de variation de la puissance moyenne. Il faut savoir
qu’ a` l’origine les sous-porteuses “non-utilise´es” de la norme IEEE 802.11 a/g ne sont pas
de´die´es a` la re´duction du PAPR.
8.2 Inﬂuence du nombre des sous-porteuses de re´duction du PAPR
Pre´ce´demment, nous avons e´tudie´ l’inﬂuence des emplacements des sous-porteuses
“non-utilise´es” sur les performances de la “TR-Clipping”. Dans cette partie, nous e´tudions
l’inﬂuence du nombre de ces sous-porteuses “non-utilise´es” sur les performances de la
“TR-Clipping”. E´videment, on a vu avec le cas de la technique “TR-Clipping-OOB” que
la re´duction du PAPR augmentait avec le nombre des sous-porteuses utilise´es pour la
re´duction du PAPR.
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Figure 4.23 – CCDF de la “TR-Clipping” en fonction du nombre NR de sous-porteuses
de re´duction du PAPR pour Niter = 5.
Les re´sultats de simulations sont re´alise´es pour un syste`me OFDM de N = 64 sous-
porteuses. La conﬁguration de l’emplacement des sous-porteuses “non-utilise´es” sera celle
de “Two-side Mapping”. Les diﬀe´rentes conﬁgurations du nombre de sous-porteuses “non-
utilise´es” sont donne´es dans la tableau ci-dessous.
La Figure 4.23 montre que le gain de re´duction du PAPR augmente avec le nombre NR
de sous-porteuses de re´duction du PAPR. Pour NR/N ≤ 6.25%, la re´duction du PAPR
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NR 1 2 4 8 12 16
NR/N (%) 1.56 3.12 6.25 12.50 18.75 25
Table 4.2 – Conﬁgurations du nombre de sous-porteuses NR de re´duction du PAPR.
est insigniﬁant (de l’ordre de 0.75 dB de re´duction a` 10−2 de la CCDF). Par contre, a`
partir de NR/N ≥ 12.50%, la re´duction devient importante.
Il faut cependant garder a` l’esprit que l’augmentation du nombre de sous-porteuses
de re´duction du PAPR s’accompagne d’une diminution du de´bit utile de la transmission
lorsque celles-ci sont choisies dans la bande utile du signal. Dans ce cas, il y aura un
compromis a` faire entre re´duction du PAPR et de´bit utile de transmission.
9 Conclusion
Dans ce chapitre, nous nous sommes inte´resse´s aux techniques de “distorsions”. Nous
avons montre´ en nous appuyant sur la de´composition de Bussgang [3] que ces techniques
dites de “distorsions” sont des techniques “ajout de signal”.
Par la suite, nous avons caracte´rise´ analytiquement les performances de ces techniques
dites de “distorsions” en de´veloppant the´oriquement l’expression de la variation de la puis-
sance moyenne, la distribution du PAPR du signal apre`s re´duction du PAPR et enﬁn en
caracte´risant le SNDR (“Signal-to-Noise and Distortion Ratio”) de ces techniques dites
de “distorsions”. A` chaque fois que nous avons propose´ un de´veloppement the´orique ca-
racte´risant les performances des techniques de “distorsions”, nous l’avons applique´ au cas
du “clipping” [68, 69] qui est l’exemple le plus re´pandu de techniques de “distorsions”.
Et les re´sultats de simulation obtenus dans ce contexte (cas du “clipping”) ont toujours
conﬁrme´ les de´veloppements the´oriques propose´s.
En mode´lisant les techniques de “distorsions” en des techniques “ajout de signal”, nous
avons montre´ par une e´tude du “signal de re´duction du PAPR” qu’il introduit implicite-
ment des distorsions a` l’inte´rieur (bruit IB) et des distorsions a` l’exte´rieur (bruit OOB) de
la bande du signal dont on veut re´duire le PAPR. Ces distorsions IB et OOB sont respon-
sables respectivement de la de´gradation du TEB et de la remonte´e des lobes secondaires
(qui se traduit par une augmentation de l’ACPR). Pour combattre ces distorsions IB et
OOB, nous avons propose´ deux types de ﬁltres nume´riques a` base de FFT/IFFT qui per-
mettent de supprimer les distorsions IB et/ou OOB. Et l’eﬀet combine´ des deux ﬁltrages
permet de supprimer aussi bien les distorsions IB que les distorsions OOB. Dans ce cas, la
technique qui a` la base est une technique de distorsions devient alors une technique “Tone
Reservation”. Ces re´sultats obtenus, nous ont permis de transformer la technique de “clip-
ping” [68, 69] en technique TR que nous avons appele´ technique “TR a` base de clipping”.
En exploitant les sous-porteuses virtuelles cre´es par sur-e´chantillonnage pour porter le
“signal de re´duction du PAPR”, nous avons augmente´ les performances de re´duction du
PAPR de la “TR a` base de clipping”.
Par la suite, dans un contexte de re´duction du PAPR par transformation des techniques
de “distorsions” en TR, nous avons e´tudie´ l’inﬂuence du nombre NR des sous-porteuses
de re´duction du PAPR et l’inﬂuence de l’emplacement de ces sous-porteuses de re´duction
du PAPR sur les performances du syste`me (gain en PAPR et la variation de la puissance
moyenne). Les re´sultats de simulation ont montre´ que, la conﬁguration du “Two-side
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Mapping” e´tait la conﬁguration qui donnait le plus de gain de re´duction du PAPR parmi
les quatre conﬁgurations que nous avons e´tudie´es. Aussi, il s’est ave´re´ que le gain de
re´duction du PAPR augmentait avec le nombre NR de sous-porteuses de re´duction du
PAPR quelque soit la conﬁguration utilise´e.
Les re´sultats obtenus dans ce chapitre nous ont permis de de´velopper de nouvelles
techniques “ajout de signal” qui font l’objet des deux prochains chapitres du manuscrit.
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1 Introduction
Dans ce chapitre, nous traitons de la Me´thode Ge´ome´trique de re´duction du PAPR et
de ses variantes qui sont toutes des techniques “ajout de signal” de re´duction du PAPR a`
compatibilite´ descendante.
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Dans la premie`re partie du chapitre, nous allons d’abord de´crire la me´thode ge´ome´trique
de re´duction du PAPR dans sa forme classique appele´e “Me´thode Ge´ome´trique Classique”
(MGC) que nous avons propose´e pour la premie`re fois dans [134], ensuite nous allons ca-
racte´riser the´oriquement ses performances en de´veloppant l’expression analytique de sa
variation de puissance moyenne, de son gain de re´duction du PAPR et de sa me´trique
SNDR.
Dans la deuxie`me partie du chapitre, nous allons de´crire et e´tudier une des variantes de
la MGC appele´e “Me´thode Ge´ome´trique Ame´liore´e” (MGA) qui comme son nom l’indique,
a pour objectif de re´duire les inconve´nients de la MGC tout en maximisant la re´duction
du PAPR.
Dans la troisie`me et dernie`re partie du chapitre, nous allons, graˆce au ﬁltrage “TR”
propose´ et de´veloppe´ dans la section 7 du chapitre 4, transformer la MGA en technique
TR. Cette dernie`re appele´e “TR-MGA”, pour MGA a` base de TR, sera e´tudie´e ; ses
performances en terme de re´duction du PAPR et sa variation de puissance moyenne seront
e´value´es ; sa complexite´ sera analyse´e.
2 “Me´thode Ge´ome´trique Classique” (MGC) de re´duction
du PAPR
2.1 Historique
La MGC est une technique “ajout de signal” que nous avons propose´e pour la premie`re
fois dans [134] dans le but d’ame´liorer les performances de la me´thode de “Y. Jun”
de´veloppe´e dans [125]. La me´thode de “Y. Jun” est une technique “ajout de signal” qui
re´duit le PAPR par l’ajout d’un signal re´el au signal bande de base du signal multipor-
teuses. La MGC s’inscrit parfaitement dans les objectifs de la the`se. En eﬀet, elle est une
technique “ajout de signal” a` compatibilite´ descendante ; ce qui signiﬁe qu’elle ne requiert
aucune information supple´mentaire (“side information”) a` la re´ception et que le re´cepteur
ne doit pas eˆtre modiﬁe´.
Dans [134], nous avons montre´ que pour un syste`me WLAN base´ sur la norme IEEE
802.11 a/g, la MGC re´duit le PAPR d’environ 3.5 dB a` 10−2 de la CCDF tandis que a`
cette meˆme valeur de la CCDF, la re´duction du PAPR est de 2 dB pour la me´thode de
“Y. Jun”. De plus, nous avons montre´ que la MGC re´alise 1.4 fois moins d’ope´rations de
multiplication que la me´thode de “Y. Jun”.
2.2 Principe de la MGC
La MGC inspire´e de la me´thode de “Y. Jun” a pour but de re´duire l’enveloppe complexe
du signal multiporteuses x (t) juste avant l’ampliﬁcateur de puissance par l’ajout d’un
signal complexe au signal bande de base du signal multiporteuses.
Le principe de la technique consiste d’abord a` ge´ne´rer un “signal artiﬁciel” a (t) qui est
ensuite module´ en fre´quence interme´diaire Δf pour donner lieu au “signal additionnel”
a˜ (t) qui est en principe hors de la bande utile du signal multiporteuses x (t). Enﬁn a˜ (t)
est ajoute´ a` x (t) de fac¸on a` diminuer conside´rablement le PAPR du signal re´sultant
y (t) = x (t) + a˜ (t). Juste apre`s ampliﬁcation, le “signal additionnel” est e´limine´ par
ﬁltrage analogique passif passe bande.
La Figure 5.1 montre le sche´ma de l’e´metteur d’un syste`me multiporteuses qui com-
prend le module de re´duction du PAPR de la MGC.
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Figure 5.1 – Principe de re´duction du PAPR par la MGC.
Conside´rons le signal multiporteuses bande de base x (t). Il peut eˆtre de´compose´ en
phase et en quadrature de la fac¸on suivante :
x (t) = I (t) + jQ (t) , (5.1)
ou` I (t) est la composante en phase et Q (t) la composante en quadrature. L’enveloppe
complexe du signal multiporteuses bande de base x (t) s’e´crit :
r (t) = |x (t)| =
√
I2 (t) +Q2 (t). (5.2)
La de´composition du “signal artiﬁciel” a (t) en composante en phase et en composante
en quadrature peut s’e´crire :
a (t) = Ia (t) + jQa (t) . (5.3)
Le principe de calcul du “signal artiﬁciel” a (t) est comme suit :
Soit A l’amplitude maximale admissible (encore appele´e seuil).
(i) Si r (t) ≥ A, le “signal artiﬁciel” a (t) est ge´ne´re´ de fac¸on a` ce que :
|x (t) + a (t)|2 = A2. (5.4)
(ii) Sinon, i.e. si r (t) < A, le “signal artiﬁciel” a(t) est e´gal a` ze´ro.
Supposons le cas ou` r (t) ≥ A et cherchons a` de´terminer les parame`tres Ia (t) et Qa (t)
de manie`re a` ce que la relation (5.4) soit ve´riﬁe´e. En de´veloppant l’e´quation (5.4) on
obtient :
[I (t) + Ia (t)]
2 + [Q (t) + Qa (t)]
2 = A2. (5.5)
L’e´quation (5.5) d’inconnues Ia (t) et Qa (t) peut eˆtre re´solue ge´ome´triquement de la
fac¸on suivante :
Supposons r (t) ≥ A, ou` 0 ≤ t ≤ Ts et soit (I/Q) le plan de´ﬁni par la Figure 5.2.
Dans le plan de´ﬁni par la Figure 5.2, (ξ) est le cercle de centre O et de rayon A, Xc
est le syme´trique de X par rapport a` O, (ξC) est le cercle de centre Xc et de rayon A,
ϕ =
( −→
OI,
−−→
OX
)
et α =
( −−→
OX,
−−→
OM
)
.
Soit
−−→
OX le vecteur associe´ a` ZX = re
jϕ = I + jQ, soit
−−→
OM le vecteur associe´ a`
ZM = Ae
j(α+ϕ) et soit
−−→
OA le vecteur associe´ a` ZA = Ia + jQa.
Re´soudre l’e´quation (5.5) consiste a` trouver A ∈ (I/Q) tel que
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∣∣∣−−→OX+−−→OA∣∣∣2 = A2

(I + Ia)
2 + (Q +Qa)
2 = A2
. (5.6)
De la relation (5.6), les points A de coordonne´es
[
Ia
Qa
]
de´crivent le cercle (ξc).
(ξc)
O
ϕ
Mopt
X
M
I
Q
Aopt
α
A
Xc
(ξ)
Figure 5.2 – Re´solution de l’e´quation (5.5) par une approche ge´ome´trique.
De la relation
−−→
OA =
−−→
OM−−−→OX, on de´duit que :
ZA = ZM − ZX . (5.7)
En substituant ZM = Ae
j(α+ϕ) = A|ZX |e
jαZX dans l’e´quation ci-dessous, on obtient :
ZA =
{
A
|ZX |e
jα − 1
}
ZX . (5.8)
Et d’apre`s la relation (5.8), il y a une inﬁnite´ de points qui ve´riﬁent la relation (5.6) ; chaque
point est caracte´rise´ par un choix approprie´ de α ∈ [0, 2π[. Dans les techniques dites “ajout
de signal”, la variation (augmentation ou une diminution) de la puissance moyenne a un
impact fort sur la qualite´ de la transmission ; une des contraintes alors de nos techniques est
de fournir un “signal artiﬁciel” avec le moins de puissance additionnelle. Il est e´vident que
dans ce contexte, le “signal artiﬁciel” avec le moins de puissance additionnelle correspond
au vecteur
−−→
OA avec le plus petit module possible, c’est-a`-dire que α = 0. La solution avec
le moins de puissance additionnelle s’e´crit donc :
Z
(opt)
A =
{
A
|ZX | − 1
}
ZX . (5.9)
Les expressions analytiques de Ia et Qa sont obtenues en prenant la partie re´elle et la
partie imaginaire de ZA.
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[
I
(opt)
a
Q
(opt)
a
]
=
(
A√
I2 +Q2
− 1
)[
I
Q
]
. (5.10)
Le “signal additionnel” a˜ (t) s’e´crit donc :
a˜ (t) = a(opt) (t) e2jπΔft,
=
[
I(opt)a (t) + jQ
(opt)
a
]
e2jπΔft,
ou` I
(opt)
a et Q
(opt)
a sont exprime´s par la relation (5.10).
2.3 Me´canisme de re´duction du PAPR et algorithme de la MGC
2.3.1 Me´canisme de re´duction du PAPR
La MGC consiste a` re´duire le PAPR des signaux multiporteuses en cre´ant d’abord un
“signal artiﬁciel” a (t), puis en translatant ce signal en fre´quence interme´diaire Δf pour
cre´er le “signal additionnel” a˜ (t) comme le montre la Figure 5.3.
Etape 3
X [f ]
f
A [f ]
Δf
f
A [f + Δf ]
f
Δf
A˜ [f ]
Spectre du signal multiporteuses
X (f)
Spectre des signaux artiﬁciel et additionnel
Spectre du signal re´sultant
Δf
f
A˜ (f)
Filtrage du signal additionnel apre`s ampliﬁcation
Etape 0
Etape 1
Etape 2
Figure 5.3 – Me´canisme de re´duction du PAPR de la MGC.
La Figure 5.3 repre´sente le spectre des diﬀe´rents signaux mis en jeux dans le me´canisme
de re´duction du PAPR par la MGC, ou` A˜ [f ] = A [f +Δf ]. Apre`s ampliﬁcation, le “signal
additionnel” est e´limine´ par un ﬁltrage analogique.
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En interpre´tant la Figure 5.2, nous pouvons dire que le point A(opt) ∈ (ξc) tourne a`
la meˆme vitesse que le point M(opt) ∈ (ξ), car comme le montre la Figure 5.3, le signal
multiporteuses et le “signal artiﬁciel” ont la meˆme fre´quence porteuse. Par contre le point
A˜
(opt) ∈ (ξc) qui est associe´ au “signal additionnel” a˜ (t) tourne a` une vitesse relative de
Δf par rapport au point A(opt) ∈ (ξc).
2.3.2 Algorithme de re´duction du PAPR de la MGC
L’ algorithme de re´duction du PAPR de la MGC est donne´ ci-dessous.
(a) Etape d’initialisation :
Cette e´tape est exe´cute´e une fois. Elle consiste a` ﬁxer les parame`tres A et Δf de la
MGC.
(b) Etape d’exe´cution :
(i) Calculer le signal OFDM temporel xn = rne
jφn .
(ii) Calculer le “signal artiﬁciel” an en utilisant la relation (5.10).
Calculer le “signal additionnel” a˜n = ane
jθn , ou` θn = 2π
Δf
B
n
NL .
(iii) Calculer le signal re´sultant yn = xn + a˜n.
(iv) Transposer yn en RF et ampliﬁer ce dernier. Apre`s ampliﬁcation, e´liminer le
“signal additionnel” par ﬁltrage RF de fac¸on a` ne transmettre que le signal
multiporteuses ampliﬁe´.
2.4 Quelques re´sultats de simulation
Dans cette partie, nous appliquons la MGC pour re´duire le PAPR d’un syste`me WLAN
base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g. L’environnement de simulation est celui donne´ dans
la table 4.1.
(a) Repre´sentation temporelle et fre´quentielle des diﬀe´rents signaux mis
en jeux dans la MGC
Dans la repre´sentation temporelle des signaux “artiﬁciel” et “additionnel”, la Figure
5.4 montre que le “signal additionnel” a˜ (t) est bien une modulation en fre´quence du “signal
artiﬁciel” a (t).
La Figure 5.5 montre la repre´sentation spectrale des signaux WLAN (en bleu), “ar-
tiﬁciel” (en rouge) et “additionnel” (en vert) pour Δf/B = 2. Comme nous pouvons le
remarquer les signaux WLAN et “artiﬁciel” sont a` la meˆme fre´quence porteuse tandis que
le “signal additionnel” est de´cale´ de Δf par rapport aux signaux WLAN et “artiﬁciel”.
(b) Eﬀet du parame`tre Δf sur les performances de la MGC
Dans la MGC, Δf est la diﬀe´rence qui existe entre la porteuse du signal multiporteuses
en l’occurrence le signal WLAN et celle du “signal additionnel”. Il permet de controˆler
la position spectrale du “signal additionnel” par rapport au signal multiporteuses. Il joue
donc un roˆle essentiel dans la MGC. Dans cette rubrique nous allons e´tudier son inﬂuence
sur les performances de la MGC.
La Figure 5.6 pre´sente les performances de re´duction du PAPR de la MGC en fonction
du parame`tre Δf qui controˆle la position spectrale du “signal additionnel” a˜ (t). Elle
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Figure 5.4 – Repre´sentation des signaux WLAN, “artiﬁciel‘” et “additionnel” dans le
domaine temporel pour Δf/B = 1000.
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Figure 5.5 – Repre´sentation des signaux WLAN, “artiﬁciel‘” et “additionnel” dans le
domaine fre´quentiel pour Δf/B = 2.
119
Chapitre 5. Me´thode Ge´ome´trique de re´duction du PAPR et ses variantes
2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
10−3
10−2
10−1
100
WLAN - IEEE 802.11 a/g
MGC avec Δf/B = 0
MGC avec Δf/B = 0.125
MGC avec Δf/B = 104
C
C
D
F
(ψ
)
=
P
r
{P
A
P
R
≥
ψ
}
ψ [dB]
Figure 5.6 – CCDF de la MGC en fonction du parame`tre Δf pour A√Px = 3 dB, ou` B
est la largeur de bande du signal WLAN qui vaut 20 MHz dans le cas du IEEE 802.11
a/g.
montre que la re´duction du PAPR diminue lorsque Δf augmente, en d’autres termes,
la re´duction du PAPR diminue lorsque le “signal additionnel” a˜ (t) est ge´ne´re´ de plus
en plus loin du signal multiporteuses x (t). Et pour des valeurs de Δf tre`s grandes, les
performances de la MGC deviennent “me´diocres” dans le sens ou` au lieu de re´duire le
PAPR, au contraire, elle l’augmente. C’est ce qui se produit pour Δf/B = 10000.
Pour miex analyser ce phe´nome`ne de pertes de performances de la MGC lorsque Δf
augmente, nous serons amene´s a` e´tudier the´oriquement les performances de la MGC dans
la suite du chapitre.
La Figure 5.7 montre la de´gradation du TEB lie´e a` la re´duction du PAPR par la MGC
pour diﬀe´rentes positions du “signal additionnel”. Elle montre que pour de faibles valeurs
de Δf , la de´gradation du TEB est plus importante que pour des grandes valeurs de Δf .
En d’autres termes, lorsque le “signal additionnel” est ge´ne´re´ pre`s de la bande passante du
signal multiporteuses, dans le pire des cas dans la bande passante du signal multiporteuses,
la de´gradation du TEB est plus importante que quand il (le “signal additionnel”) est ge´ne´re´
loin de la bande passante du signal multiporteuses.
Des Figures 5.6 et 5.7, il apparaˆıt clairement que dans la MGC, il y a un compromis
a` faire entre re´duction du PAPR et de´gradation du TEB. En eﬀet, les re´sultats montrent
que, plus la re´duction du PAPR est important, plus la de´gradation du TEB est importante
et moins il y a de re´duction du PAPR, moins il y a de de´gradation du TEB.
Dans la MGC, le parame`tre Δf qui controˆle la position du “signal additionnel” dans le
domaine spectral, nous paraˆıt eˆtre un e´le´ment cle´ dans la me´thode. C’est pourquoi dans la
suite du chapitre, nous serons amene´ a` e´tudier the´oriquement l’inﬂuence de ce parame`tre
Δf sur les performances de la me´thode dans le but de comprendre et d’expliquer les
re´sultats obtenus ci-dessus.
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Figure 5.7 – Le TEB en fonction du parame`tre Δf pour A√Px = 3 dB, ou` B = 20 MHz.
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Figure 5.9 – Le TEB en fonction du parame`tre A pour ou` Δf/B = 0 .
(c) Eﬀet du parame`tre A sur les performances de la MGC
Le parame`tre A est le “seuil” de de´clenchement dans la MGC. En eﬀet, c’est a` partir
de la valeur de A que l’on prend la de´cision ou non de cre´er le “signal artiﬁciel” a (t) qui
est ensuite module´ en fre´quence pour donner lieu au “signal additionnel” a˜ (t).
Dans le plan I/Q (Cf. Figure 5.2), A repre´sente le rayon des cercles (ξ) et (ξc). Tout
comme le parame`tre Δf , le parame`tre A est essentiel dans la MGC. Dans cette rubrique,
nous allons e´tudier l’eﬀet de A sur les performances de la MGC.
La Figure 5.8 pre´sente la CCDF du PAPR apre`s re´duction pour diﬀe´rentes valeurs
de A. Elle montre que la re´duction du PAPR diminue lorsque le “seuil” A augmente.
En eﬀet a` 10−2 de la CCDF, le gain ΔPAPR de re´duction du PAPR est de 5.25 dB,
3.75 dB et 2 dB pour A√Px = 3 dB, 5 dB et 7 dB respectivement. Lorsque le “seuil” A
augmente, c’est-a`-dire, lorsque A√Px croˆıt, il y aura de moins en moins d’e´chantillons du
signal multiporteuses qui satisferont la condition |xn| > A. Par conse´quent, il y aura de
moins en moins de re´duction du PAPR.
Les re´sultats obtenus dans la Figure 5.9 e´taient pre´visibles. Rappelons que la MGC
est une technique de “distorsions”, c’est-a`-dire qu’en re´duisant le PAPR, elle ge´ne`re des
distorsions qui (sans aucun traitement) vont de´grader le TEB. On a vu avec les re´sultats
de la Figure 5.8 qu’il y a de moins en moins de re´duction du PAPR lorsque le parame`tre
A augmentait, cela veut dire qu’il y a de moins en moins de distorsions lorsque A qui est
l’amplitude maximale admissible a une valeur de plus en plus e´leve´e ce qui explique les
re´sultats obtenus dans la Figure 5.9.
3 E´tude the´orique de la MGC
Dans cette section, nous proposons des de´veloppements the´oriques de la variation de
la puissance moyenne, de la distribution du PAPR et de la me´trique SNDR de la MGC.
Pour cela, comme ont eu a` le faire H. Ochiai et H. Imai dans [18] dans le cas de l’analyse
the´orique du PAPR de l’OFDM, nous supposerons les signaux e´chantillonne´s a` la fre´quence
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de Nyquist.
Le signal re´sultant apre`s re´duction du PAPR dans le domaine discret s’e´crit :
yn = xn + a˜n = xn + ane
jθn , (5.11)
ou` θn = 2π
Δf
B
n
N et B est la largeur de bande du signal multiporteuses qui vaut 20 MHz
dans le cas du WLAN base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g. D’apre`s le principe de la MGC
(Cf. 2.2), le “signal artiﬁciel” dans le domaine discret peut s’e´crire :
an =
{
0, |xn| ≤ A(
A
|xn| − 1
)
xn, |xn| > A . (5.12)
En substituant l’e´quation (5.12) dans la relation (5.11), on obtient :
yn =
{
xn, |xn| ≤ A
xn +
(
A
|xn| − 1
)
xn.e
jθn , |xn| > A . (5.13)
Et l’amplitude (ou enveloppe complexe) du signal re´sultant apre`s re´duction du PAPR
dans le domaine discret s’e´crit :
|yn| = rn.1rn≤A +
∣∣∣∣xn +
(
A
rn
− 1
)
xne
jθn
∣∣∣∣ .1rn>A
= rn.1rn≤A +
[
rn + (A− rn) ejθn
]
.1rn>A
= |gθn (rn)| ,
(5.14)
ou` rn
Δ
= |xn| d’apre`s l’e´quation (5.2) et gθ (x) est la fonction de parame`tre θ deﬁni par la
relation (5.15).
gθ (r)
Δ
= r.1r≤A +
[
r + (A− r) ejθ
]
.1r>A. (5.15)
En faisant l’hypothe`se que pour de grandes valeurs de N , le signal OFDM bande de
base est un processus Gaussien complexe a` bande limite´e , il a e´te´ montre´ dans [18] que
l’enveloppe complexe rn du signal OFDM est une variable ale´atoire de Rayleigh i.i.d
(i)
dont la fonction densite´ de probabilite´ s’e´crit :
p (r) =
2r
Px e
− r2
Px , x ≥ 0, (5.16)
ou` Px est la puissance moyenne du signal OFDM bande de base.
La relation (5.14) nous permet de dire que la MGC est une technique de re´duction
du PAPR de “distorsions” (Cf. chapitre 4, section 3.1) car elle est caracte´rise´e par un
ensemble ﬁni de fonctions non-line´aires gθn (r), 0 ≤ n < N qui agissent sur l’amplitude du
signal multiporteuses aﬁn de re´duire son PAPR. Ce constat nous permettra d’appliquer
les de´veloppements the´oriques (variation de puissance moyenne, distribution du PAPR et
caracte´risation des distorsions par le SNDR) propose´s au chapitre 4 a` la MGC.
(i). Variable inde´pendante et identiquement distribue´e
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3.1 Variation de la puissance moyenne dans la MGC
La MGC est une technique de re´duction du PAPR de “distorsions” caracte´rise´e par
un ensemble de N fonctions non-line´aires. Dans le chapitre 4, nous avons propose´ une
formule ge´ne´rique de´crite par la relation (4.11) qui caracte´rise la variation de la puissance
moyenne dans le cas des techniques de “distorsions”. Comme la MGC est une technique de
“distorsions”, nous pouvons appliquer assez aise´ment cette formule ge´ne´rique a` la MGC.
De la relation (4.11), la variation de la puissance moyenne de la MGC s’e´crit :
γ =
1
PxE
[
1
N
N−1∑
i=0
|gθn (r)|2
]
=
1
Px
N−1∑
n=0
1
N
{
E
[
|gθn (r)|2
]}
=
1
N
N−1∑
i=0
γθn , (5.17)
ou`
γθn
Δ
=
Py,θn
Px =
1
PxE
[
|gθn (r)|2
]
=
1
Px
∞∫
0
|gθn (r)|2 p (r)dr. (5.18)
L’expression la puissance moyenne Py,θn est calcule´e dans l’annexe A et donne´e par la
relation (A.14). En substituant donc l’expression de Py,θn donne´e par la relation (A.14)
dans l’e´quation ci-dessus, on obtient :
γθn = 1− e−
A2
Px + 2 (1− cos θn)
[
e−
A2
Px − A√Px
√
πQ
(√
2
A√Px
)]
, (5.19)
ou` Q (.) est la fonction d’erreur comple´mentaire de´ﬁnie par l’e´quation (A.12) et θn =
2πΔfB
n
N .
La fonction cos θ :
[
0, 2πΔfB
[
→ R est une fonction continue sur le segment
[
0, 2πΔfB
[
,
la somme de Reimann (ii) associe´e a` cos θ s’e´crit :
1
N
N−1∑
n=0
cos θn  1
2πΔfB
2πΔf
B∫
0
cos θdθ =
sin
[
2πΔfB
]
2πΔfB
. (5.20)
En substituant l’e´quation (5.19) dans la relation (5.17), la variation de la puissance
moyenne de la MGC s’e´crit alors
γ = 1− e−A
2
Px + 2
(
1− 1
N
N−1∑
n=0
cos θn
)[
e−
A2
Px − A√Px
√
πQ
(√
2
A√Px
)]
. (5.21)
En substituant l’e´quation (5.20) dans (5.21), nous obtenons une approximation the´orique
de la variation de la puissance moyenne de la MGC qui est donne´e par l’e´quation ci-dessous.
γ  1− e−A
2
Px + 2
⎛
⎝1− sin
[
2πΔfB
]
2πΔfB
⎞
⎠[e−A2Px − A√Px
√
πQ
(√
2
A√Px
)]
. (5.22)
(ii). Les sommes de Riemann sont en ge´ne´ral utilise´es pour le calcul des inte´grales par la me´thode des
rectangles.
124
3. E´tude the´orique de la MGC
Ce re´sultat a fait l’objet d’une publication dans [135] ou` nous avons eu a` e´tudier et
analyser the´oriquement la variation de la puissance moyenne dans la MGC.
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Figure 5.10 – Comparaison entre la the´orie et la simulation de la variation de la
puissance moyenne dans la MGC pour diﬀe´rentes valeurs de A√Px , ou` B = 20 MHz.
La Figure 5.10 compare l’approximation de la variation de la puissance moyenne de la
MGC donne´e par l’e´quation (5.22) avec les re´sultats obtenus par simulation pour Δf = 0,
Δf/B = 0.5 et Δf/B = 1. Elle montre que pour chacune des valeurs de Δf , l’e´quation
(5.22) est une bonne approximation de la variation de la puissance moyenne de la MGC
dont la pre´cision de´pend de la valeur de Δf (qui rappelons le, controˆle la position spectrale
du “signal additionnel”). Par exemple, pour Δf = 0, la pre´cision entre la the´orie et la
simulation est moins bonne que pour Δf/B = 0.5 et Δf/B = 1 pour de faibles valeurs
de A√Px . Ce re´sultat s’explique par le fait que pour de faibles valeurs de Δf l’erreur
d’approximation faite dans la somme de Reimann (5.20) est plus importante.
La Figure 5.10 montre aussi que, quelque soit la valeur de Δf , les re´sultats the´oriques
et les re´sultats de simulation de la variation de la puissance moyenne convergent vers 0 dB
quand A√Px croˆıt. En eﬀet, lorsque
A√Px croˆıt, c’est-a`-dire que lorsque l’amplitude maximale
admissible A croˆıt, il y aura de moins en mois d’e´chantillons du signal multiporteuses qui
satisferont la condition |xn| > A et d’apre`s la relation (5.12), le “signal additionnel” dans
ces conditions tend vers ze´ro. Alors si le “signal additionnel” est nul, le signal a` la sortie
du module de re´duction du PAPR serait e´gal au signal a` l’entre´e. Par conse´quent, il n’y
aura plus de variation de la puissance moyenne.
La Figure 5.11 compare l’approximation de la variation de la puissance moyenne de la
MGC donne´e par l’e´quation (5.22) avec les re´sultats obtenus par simulation en fonction de
Δf . Elle montre que l’e´quation (5.22) est bien une bonne approximation de la variation de
la puissance moyenne de la MGC. Cependant, comme on a eu a` le dire plus haut, pour des
valeurs de Δf assez faibles, par exemple pour |Δf/B| ≤ 0.5 la pre´cision entre la the´orie et
la simulation est moins bonne. Cela s’explique par le fait que pour faibles valeurs de Δf
l’erreur d’approximation dans la somme de Reimann (5.20) devient importante.
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Figure 5.11 – Comparaison entre la the´orie et la simulation de la variation de la
puissance moyenne dans la MGC pour diﬀe´rentes valeurs de Δf , ou` A√Px = 2 dB.
3.2 Distribution du PAPR de la MGC
Dans cette section, nous chercherons a` de´terminer analytiquement la CCDF du PAPR
de la MGC. Dans le chapitre 4, nous avons propose´ une formule ge´ne´rique de´crite par la
relation (4.18) qui caracte´rise la distribution du PAPR des techniques de re´duction du
PAPR dites de “distorsions”. Comme la MGC est une technique de “distorsions”, son
PAPR peut eˆtre caracte´rise´ the´oriquement. D’apre`s la relation (4.18), la CCDF du PAPR
de la MGC s’e´crit :
CCDF[y]
(
ψ˜
)
= Pr
[
PAPR[y] ≥ ψ˜
]
 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
|gθn (r)| ≤
√
ψ˜Py,θn
]}
,
(5.23)
ou` gθn (r) est la fonction re´elle de parame`tre θn de´ﬁnie par (5.15). L’expression de
Pr
[
|gθn (r)| ≤
√
ψ˜Py,θn
]
est calcule´e en annexe A et donne´e par l’e´quation (A.8).
En substituant donc (A.8) dans (5.23), on obtient une expression analytique de la
CCDF du PAPR de la MGC donne´e par l’e´quation ci-dessous.
CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
N−1∏
n=0
⎡
⎣1−
⎛
⎝e−ψ˜Py,θnPx .1
ψ˜≤ A2
Py,θn
+ e−
(
r
+
ψ˜,θn
)2
Px .1
ψ˜> A
2
Py,θn
⎞
⎠
⎤
⎦, (5.24)
ou` r+
ψ˜,θn
est donne´ par la relation (A.4). En substituant Py,θn = γθnPx dans l’e´quation
(5.24), on obtient :
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CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
N−1∏
n=0
⎡
⎣1−
⎛
⎝e−ψ˜γθn .1
ψ˜≤ 1
γθn
A2
Px
+ e−
(
r
+
ψ˜,θn
)2
Px .1
ψ˜> 1
γθn
A2
Px
⎞
⎠
⎤
⎦. (5.25)
Pour de grandes valeurs de l’amplitude maximale admissible A, c’est-a`-dire, lorsque
A→ +∞, la relation (5.25) devient :
CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
[
1− e−ψ˜
]N
, (5.26)
car, en eﬀet lim
A→∞
γθn = 1 et lim
A→∞
(
1
ψ˜> 1
γθn
A2
Px
)
= 0, ∀ψ˜. On retombe donc sur la distribu-
tion classique de la CCDF du PAPR d’un signal OFDM bande de base qui a e´te´ exprime´e
par l’e´quation (1.19). Ce re´sultant n’est pas du tout e´tonnant. En eﬀet, pour de grandes
valeurs de l’amplitude maximale admissible A, le “signal artiﬁciel” a (t) ge´ne´re´ pour la
re´duction du PAPR est quasi nul ; il est e´vident que dans ce contexte, le signal re´sultant
y (t) est bien e´gal au signal OFDM bande de base x (t) et donc CCDF[y] = CCDF[x].
Le re´sultat the´orique donne´ par l’e´quation (5.25) a fait l’objet de publication dans
[136] ou` nous avons justement propose´ une distribution du PAPR de la MGC dans le but
d’e´valuer et de comprendre l’eﬀet de Δf sur les performances de la MGC.
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Figure 5.12 – Comparaison entre la the´orie et la simulation de la CCDF du PAPR de la
MGC pour diﬀe´rentes valeurs de Δf avec A√Px = 2 dB et B = 20 MHz.
La Figure 5.12 montre que la relation (5.25) est une bonne approximation de la CCDF
du PAPR de la MGC. Cependant pour de faibles valeurs de Δf , la pre´cision entre la
the´orie et la simulation est moins bonne que pour de grandes valeurs de Δf . Ce re´sultat
s’explique par le fait que pour de faibles valeurs de Δf , l’erreur dans l’approximation de
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Figure 5.13 – Comparaison entre la the´orie et la simulation du gain de re´duction du
PAPR de la MGC pour diﬀe´rentes valeurs de Δf , ou` A√Px = 2 dB.
Reimann est importante. Il y a donc une propagation de l’“erreur de Reimann” (iii) dans
la distribution du PAPR.
La Figure 5.13 compare les re´sultats the´oriques du gain de re´duction du PAPR de la
MGC avec les re´sultats de simulation pour diﬀe´rentes valeurs de Δf . Elle conﬁrme donc
la conclusion tire´e pre´ce´demment a` savoir que, pour de faibles valeurs de Δf , la pre´cision
entre la the´orie et la simulation est moins bonne que pour de grandes valeurs de Δf et
cela a` cause de la propagation de l’“erreur de Reimann” dans la distribution du PAPR
de´crite par l’ e´quation (5.25).
3.3 Caracte´risation the´orique du SNDR de la MGC
La MGC est une technique de “distorsions”, car en re´duisant le PAPR elle ge´ne`re des
distorsions qui de´gradent en occurrence le TEB (Cf. Figure 5.7). Dans cette section, nous
caracte´riserons analytiquement le SNDR de la MGC en appliquant le relation (4.30) qui
est une formule ge´ne´rique de la SNDR des techniques de “distorsions”.
Le SNDR (“signal-to-noise-and-distortion ratio”) est une mesure des distorsions ge´ne´re´es
dans un syste`me de communication. En appliquant la relation (4.30) a` la MGC on obtient :
SNDR = E [SNDRθn ] =
1
N
N−1∑
n=0
SNDRθn , (5.27)
ou`
SNDRθn = SNR
|αθn |2
1 +
(
γθn − |αθn |2
)
SNR
, (5.28)
(iii). Nous utilisons le terme “erreur de Reimann” pour designer l’erreur d’approximation dans la somme
de Reimann qui a e´te´ de´ﬁnie par l’e´quation (5.20).
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et γθn est le rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance moyenne
d’entre´e de la MGC donne´ par l’e´quation (5.19), SNR = Px/N0 est le rapport signal-sur-
bruit et αθn est le coeﬃcient de ponde´ration re´sultant de la de´composition de Bussgang.
Ce coeﬃcient de ponde´ration est de´ﬁni par :
αθn =
Ryx
Rxx =
Rr,gθn (r)
Px .
(5.29)
Rr,gθn (r) qui est la covariance entre r et gθn (r) est exprime´e en annexe A et donne´e
par l’e´quation (A.16). En substituant donc (A.16) dans (5.29), on obtient :
αθn = 1 +
[
e−
A2
Px − A√Px
√
πQ
(√
2
A√Px
)]
ejθn . (5.30)
Pour obtenir le SNDR de la MGC, on substitue donc, dans un premier temps (5.19)
et (5.30) dans (5.28) et dans un second temps on substitue (5.28) dans (5.27) ; le re´sultat
obtenu est donne´ par l’e´quation ci-dessous.
SNDR  SNR
1− 2Q∝
(√
2 A√Px
)
sin[2πΔf
B
]
2πΔf
B
+ Q2∝
(√
2 A√Px
)
1 + SNR
[
1− e−A
2
Px −
[
1−Q∝
(√
2 A√Px
)]2] , (5.31)
ou` Q∝ (.) est la fonction de´ﬁnie par Q∝ (x)
Δ
= e−
x2
2 − x√π2Q (x) .
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Figure 5.14 – Approximation the´orique du SNDR (Eq. 5.31) de la MGC en fonction de
A√Px pour diﬀe´rentes valeurs de Δf/B.
La Figure 5.14 montre que pour de grandes valeurs de l’amplitude admissible A et
quelque soit la valeur de Δf , la MGC ge´ne`re moins de distorsions. En eﬀet, pour de
grandes valeurs de A, le “signal artiﬁciel” qui contient le signal de distorsion est quasi-nul.
C’est la raison pour laquelle il y a de moins en moins de distorsions lorsque la valeur de
A est de plus en plus e´leve´e.
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Elle montre aussi que, pour une meˆme valeur de A, les distorsions ge´ne´re´es sont plus
importantes (dans le sens de la puissance) pour de faibles valeurs de |Δf | que pour de
grandes valeurs de |Δf |. Ce re´sultat a d’ailleurs e´te´ montre´ en Figure 5.7 ou` a` travers
la courbe du TEB, nous avons prouve´ que pour de faibles valeurs de |Δf |, il y avait
plus de de´gradation du TEB (donc plus de distorsions ge´ne´re´es) que pour de grandes
valeurs de |Δf |. Rappelons que Δf est le parame`tre qui controˆle la position spectrale du
“signal additionnel” qui est le signal de re´duction du PAPR. Plus grande est la valeur
de |Δf |, plus loin (du point de vue spectral) sera le “signal additionnel” par rapport au
signal multiporteuses (dont on veut re´duire le PAPR) ; plus petite est la valeur de |Δf |,
plus proche (du point de vue spectrale) sera le “signal additionnel” par rapport au signal
multiporteuses.
3.4 Analyse de la complexite´ de la MGC
La complexite´ de la MGC est tre`s diﬃcile a` e´valuer du fait qu’en plus des traitements
nume´riques bande de base (de la ge´ne´ration du “signal artiﬁciel” a` la cre´ation du “signal
additionnel”), la MGC requiert des traitements en RF (e´limination par ﬁltrage RF du
“signal additionnel” apre`s l’ampliﬁcateur). Dans l’e´tude de la complexite´ de la MGC,
nous allons donc distinguer sa complexite´ bande de base et sa complexite´ RF.
• On e´value assez facilement la complexite´ bande de base de la MGC a` O (NL) car le
calcul des signaux “artiﬁciel” et “additionnel” ont une complexite´ de type line´aire.
• La complexite´ RF de la MGC est par contre assez diﬃcile a` estimer pour la simple raison
qu’elle fait intervenir un ﬁltre analogique RF dont nous disposons de peu d’e´le´ments
quant a` sa re´alisation. En plus du ﬁltre RF, la MGC requiert un ampliﬁcateur de
puissance RF large bande car le “signal additionnel” doit eˆtre suﬃsamment e´loigne´ du
signal multiporteuses de fac¸on a` ce qu’il soit e´limine´ par un ﬁltrage RF juste apre`s
l’ampliﬁcateur.
Nous re´sumons l’e´tude de complexite´ de la MGC dans le tableau ci-dessous.
Complexite´ Complexite´
Bande de Base RF
• Filtre RF
• O (NL) • Ampliﬁcateur de puissance RF
large bande
Table 5.1 – Table de Complexite´ de la MGC.
3.5 Les limites de la MGC
La MGC a e´te´ de´veloppe´e au de´part pour ame´liorer les performances de la me´thode
de “Y. Jun” propose´e dans [125]. Dans [134], nous avons montre´ que pour un syste`me
WLAN base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g, a` 10−2 de la CCDF, la MGC re´alisait 2 dB de
re´duction du PAPR de mieux que la me´thode de “Y. Jun” et le tout avec une complexite´
de calcul (nombre d’ope´rations de multiplication) 1.4 fois moindre que la me´thode de “Y.
Jun”.
E´videment, compare´e a` la me´thode de “Y. Jun” [125], la MGC est bien meilleure.
Cependant, de fac¸on ge´ne´rale, les re´sultats the´oriques obtenus qui ont e´te´ conﬁrme´s par
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la suite par les re´sultats de simulation montrent que la MGC aﬃche des limites pour
certaines positions spectrales du “signal additionnel” (pour certaines valeurs de Δf).
L’ide´e de base de la MGC est de ge´ne´rer un “signal additionnel” de telle sorte que
son spectre soit e´loigne´ de celui du signal multiporteuses (dont on veut re´duire le PAPR)
de fac¸on a` ce que, apre`s ampliﬁcation, le “signal additionnel” soit e´limine´ par un ﬁltre
analogique place´ juste apre`s l’ampliﬁcateur de puissance. Malheureusement, on a vu avec
les re´sultats des Figures 5.6, 5.12 et 5.13 qu’il y a des pertes de performance en terme
de re´duction du PAPR dans la MGC lorsque la valeur de |Δf | augmente pouvant meˆme
mener a` une augmentation du PAPR. De plus, les re´sultats montrent que, plus le gain
en re´duction du PAPR est important, plus les distorsions ge´ne´re´es sont importantes (au
sens de la puissance) et moins il y a de re´duction du PAPR, moins il y a de distorsions
ge´ne´re´es. Il y a donc dans la MGC un compromis a` faire entre re´duction du PAPR et
distorsions ge´ne´re´es ; ce compromis peut eˆtre obtenu par un choix ade´quat de la valeur
de Δf . On peut aussi choisir Δf = 0 et ﬁltrer nume´riquement le “signal additionnel” de
fac¸on a` re´duire les distorsions. C’est cette dernie`re approche que nous proposons dans la
version ame´liore´e de la MGC qui fera l’objet de la prochaine section.
4 “Me´thode Ge´ome´trique Ame´liore´e” (MGA) pour la re´duction
du PAPR
Dans cette section, nous proposons dans le but de reme´dier aux limites de la MGC, la
“Me´thode Ge´ome´trique Ame´liore´e” (MGA) qui est une technique de re´duction du PAPR
de type “ajout de signal” a` compatibilite´ descendante. Comme son non l’indique, elle
consiste a` ame´liorer les performances de la MGC dans le sens ou` elle permet de re´duire
les distorsions ge´ne´re´es dans la MGC.
4.1 Principe de la MGA
Dans l’e´tude de la MGC, il est apparu que le gain en re´duction du PAPR est im-
portant quand le “signal additionnel” est ge´ne´re´ proche de la bande passante du signal
multiporteuses. Or lorsque le “signal additionnel” est ge´ne´re´ proche de la bande passante
du signal multiporteuses, c’est-a`-dire, lorsque le parame`tre |Δf | est proche de ze´ro, le ﬁltre
analogique place´ juste apre`s l’ampliﬁcateur de puissance n’a plus de sens. En eﬀet, ce ﬁltre
a tout son inte´reˆt lorsque |Δf | est grand car il permet d’e´liminer le “signal additionnel”
apre`s ampliﬁcation et ne laisser propager que le signal multiporteuses ampliﬁe´.
La premie`re de´marche dans la MGA a` donc consister a` supprimer le ﬁltre analogique
qui existe dans la MGC et a` choisir Δf = 0 pour re´duire le PAPR.
Comme pour des valeurs de Δf = 0, les distorsions ge´ne´re´es sont importantes (ce qui
se traduit pas une de´gradation soutenue du TEB), la deuxie`me de´marche dans la MGA
a` consister a` ﬁltrer (par un ﬁltre nume´rique de type “passe haut”) la partie du “signal
additionnel” qui interfe`re avec le signal multiporteuses.
En ﬁltrant le “signal additionnel”, le phe´nome`ne de “peak-regrowth” se produit, ce qui
se traduit par une perte d’une partie du signal utile qui sert a` la re´duction du PAPR. Cela
va engendrer une diminution du gain de re´duction du PAPR. Pour limiter cette perte de
performance lie´e au phe´nome`ne du “peak-regrowth” (Cf. chapitre 4), nous proposons que
dans la MGA, le “signal additionnel” a˜n avant d’eˆtre ajoute´ au signal multiporteuses xn
soit ponde´re´ par un scalaire re´el β(opt) obtenu par optimisation. Une fois le β(opt) calcule´,
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intervient alors un processus d’ite´ration ayant pour but d’accroˆıtre le gain de re´duction
du PAPR. La Figure 5.15 illustre le principe de re´duction du PAPR de la MGA.
OPT
HPA
yn
k-ite´rations
xn
DE SIGNALA
“0”
GENERATEUR
ADDITIONNEL
NUME´RIQUE
FILTRE
a˜n
cn
β(opt)
fc
Figure 5.15 – Principe de re´duction du PAPR de la MGA.
4.1.1 Principe du ﬁltrage nume´rique
Le ﬁltrage nume´rique consiste a` e´liminer la partie du “signal additionnel” qui interfe`re
avec le signal multiporteuses. Soit donc cn le “signal additionnel” ﬁltre´ qui est aussi appele´
“signal de re´duction du PAPR”. Le ﬁltre nume´rique qui est de type “passe haut” consiste
donc a` rendre les signaux cn et xn orthogonaux (puisse qu’ils sont disjoints dans le domaine
fre´quentiel).
Spectre du “signal additionnel” ﬁltre´
B/2−B/2 f
H (f)
A˜ (f)
−B/2 B/2
H (f) A˜ (f)
B/2−B/2
f
f
du ﬁltre
Re´ponse fre´quentielle
Spectre du “signal additionnel”
Figure 5.16 – Principe du ﬁltrage nume´rique du “signal additionnel”.
La re´alisation du ﬁltre nume´rique peut donc se faire de fac¸on transverse (non-re´cursive).
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Soit NF la longueur du ﬁltre et hk, 0 ≤ k < NF les coeﬃcients du ﬁltre, le signal cn a` la
sortie du ﬁltre s’e´crit :
cn =
NF−1∑
k=0
a˜n−khn. (5.32)
Cette transformation (5.32) a pour but d’atte´nuer les fre´quences infe´rieures a` la fre´quence
de coupure fc +
B
2 et ce, dans le but de conserver uniquement les hautes fre´quences du
“signal additionnel”.
4.1.2 Calcul de β(opt)
Le module OPT qui intervient dans le sche´ma de re´duction du PAPR de la MGA sert
a` calculer la valeur de β(opt). En eﬀet, pour accroˆıtre la re´duction du PAPR, il convient
de re´soudre le proble`me d’optimisation convexe ci-dessous :
min
β
[
max
n
|xn + βcn|2
]
. (5.33)
La solution exacte a` l’e´quation (5.33) (au proble`me d’optimisation convexe ci-dessus)
existe mais engendre une complexite´ de calcul e´leve´e. Dans [137], L. Wang et C. Tellambura
ont propose´ une solution sous-optimale a` l’e´quation (5.33) qui re´alise la minimisation de
la puissance des e´chantillons yn = xn + βcn tels que |yn| > A, ou` A est la valeur donne´e
au “seuil”. Ce proble`me de minimisation s’e´crit :
min
β
∑
n∈Sp
|xn + βcn|2, (5.34)
ou`, Sp = {n : |yn| > A}. Le proble`me de minimisation donne´ par la relation (5.34) n’est
rien d’autre d’un proble`me de moindres carre´s line´aires dont la solution β(opt) est donne´e
par l’e´quation (5.35).
β(opt) = −
∑
n∈Sp
xnc
∗
n∑
n∈Sp
|cn|2
. (5.35)
La complexite´ de calcul de β(opt) d’apre`s l’e´quation ci-dessus est de type line´aire, c’est-
a`-dire de l’ordre de O (NL), ou` NL est la taille des donne´es nume´riques.
4.1.3 Algorithme de re´duction du PAPR de la MGA
L’ algorithme de´crit ci-dessous est l’algorithme de re´duction du PAPR de la MGA.
(a) Etape d’initialisation :
Cette e´tape est exe´cute´e une fois. Elle consiste a` ﬁxer les parame`tres A et Δf = 0
de la MGA.
(b) Etape d’exe´cution :
(i) Calculer le signal OFDM temporel xn = rne
jφn . Initialiser x
(i)
n a` xn et ﬁxer i = 0.
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(ii) Calculer le “signal artiﬁciel” a
(i)
n en utilisant la relation (5.12).
Calculer le “signal additionnel” a˜
(i)
n de la fac¸on suivante :
a˜(i)n = a
(i)
n e
jθn , ou` θn = 2π
Δf
B
n
NL
.
Calculer le “signal additionnel” ﬁltre´ c
(i)
n aussi appele´ “signal de re´duction du
PAPR”en appliquant l’e´quation (5.32).
(iii) Calculer β(opt) en appliquant la relation (5.35).
(iv) Mettre a` jour l’algorithme, c’est-a`-dire :
x(i+1)n = x
(i)
n + β
(opt)c(i)n
(v) Incre´menter i et aller a` l’e´tape (ii) si le nombre maximal Niter d’ite´rations n’est
pas atteint. Sinon, faire yn = x
(i)
n et arreˆter l’exe´cution.
4.2 Complexite´ et analyse des performances de la MGA
Contrairement a` la MGC, la MGA n’utilise pas de ﬁltre analogique mais plutoˆt un
ﬁltre nume´rique de complexite´ O (NF ), ou` NF est la longueur du ﬁltre.
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Figure 5.17 – Performances de la MGA pour diﬀe´rentes ite´rations Niter avec A√Px = 3
dB.
La complexite´ de calcul du “signal artiﬁciel” an et du “signal additionnel” a˜n est de
l’ordre de O (νNL) ou` ν = Pr [|xn| > A]. Comme |xn| est une variable de Rayleigh, alors
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ν = 1 − e−A
2
Px . Nous avons montre´ auparavant que la complexite´ de calcul de β(opt) e´tait
de l’ordre de O (NL). En somme, la complexite´ de la MGA pour une ite´ration est de
[O (νNL) +O (NF ) +O (NL)]  O (NL), car ν = 1− e−
A2
Px ≤ 1 et en ge´ne´ral NF < NL.
Pour Niter ite´rations au total, la complexite´ de la MGA sera de l’ordre de O (NiterNL).
La Figure 5.17 aﬃche la re´duction du PAPR de la MGA pour diﬀe´rentes valeurs du
nombre d’ite´rations Niter. Elle montre que la re´duction de la MGA croˆıt avec Niter et
converge a` partir de Niter ≥ 5. En eﬀet, il y a pas de re´duction signiﬁcative du PAPR
entre Niter = 5 et Niter = 10.
Nous remarquons que dans les meˆmes conditions de simulation, c’est-a`-dire pour Δf =
0 et A√Px = 3 dB, la MGC est plus performante que la MGA en terme de re´duction du
PAPR. En eﬀet, a` 10−2 de la CCDF, la MGC re´alise 3.25 dB de re´duction du PAPR
tandis que la MGA avec Niter = 10 ite´rations re´alise seulement 2.5 dB de re´duction du
PAPR. Il faut cependant garder a` l’esprit que la MGA a pour but de re´duire les distorsions
engendre´es dans la MGC mais pas pour augmenter la re´duction du PAPR de la MGC.
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Figure 5.18 – Comparaison des TEBs de la MGC et de la MGA pour A√Px = 3 dB.
La Figure 5.18 compare les performances de la MGC et de celles de la MGA en terme de
de´gradation du TEB. Nous avons trace´ le TEB de la MGA pour Niter = 5 et nous pouvons
montrer assez facilement que quelque soitNiter, le TEB de la MGA co¨ıncide avec le TEB de
re´fe´rence (le TEB the´orique). En eﬀet le ﬁltre nume´rique qui intervient dans le sche´ma de
re´duction du PAPR de la MGA e´limine la partie fre´quentielle du “signal additionnel” qui
interfe`re dans la bande passante du signal multiporteuses. Cette interfe´rence est la cause
de de´gradation du TEB dans la MGC. La suppression d’une partie du “signal additionnel”
induit une perte de performance de re´duction du PAPR dans la MGA comme le montre la
Figure 5.17. On peut toutefois ame´liorer la re´duction du PAPR de la MGA en augmentant
Niter. Il faut cependant garder a` l’esprit (d’apre`s l’analyse de la complexite´ de la MGA
faite ci-dessus) que la complexite´ de la MGA augmente line´airement avec Niter ce qui n’est
pas le cas du gain de re´duction du PAPR.
Il est tre`s diﬃcile de comparer la MGC et la MGA de point de vue complexite´. Nous
pouvons ne´anmoins souligner qu’il n’existe pas de processus d’ite´rations dans la MGC
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contrairement a` la MGA. Cependant la MGC ne´cessite un ﬁltre analogique et requiert
un ampliﬁcateur de puissance RF qui doit eˆtre tre`s large bande. Aussi le Convertisseur
Nume´rique Analogique (CNA) dont le roˆle est de reconstruire une onde analogique doit
eˆtre large bande et rapide car les signaux traite´s sont des signaux haute fre´quence.
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Figure 5.19 – DSP du signal WLAN et DSP du “signal de re´duction du PAPR” pour
A√Px = 3 dB, Niter = 5 et Δf = 0.
La Figure 5.19 montre le spectre du signal WLAN dont on veut re´duire le PAPR et
celui du “signal de re´duction du PAPR”. Rappelons que ce dernier (le “signal de re´duction
du PAPR”) est issu du ﬁltrage nume´rique du “signal additionnel”. On constate que les
spectres des deux signaux sont disjoints, ce qui explique la non-de´gradation du TEB de la
MGA obtenue en Figure 5.18.
5 La MGA a` base de “Tone Reservation” (TR)
Dans cette section, nous proposons une nouvelle variante de la Me´thode Ge´ome´trique
de re´duction du PAPR : la “Me´thode Ge´ome´trique Ame´liore´e” (MGA) a` base de “Tone
Reservation” (TR) que nous abre´geons par “TR-MGA”.
La “TR-MGA” est une technique TR de re´duction du PAPR dont le “signal de
re´duction du PAPR” est calcule´ a` partir de la MGA. Nous l’avons propose´ dans [138]
ou` elle a fait l’objet d’une e´tude comparative avec la “TR-SOCP” [54] et la “TR-GP” [25]
qui sont d’ailleurs de´taille´es en annexe B du manuscrit.
5.1 Principe de la “TR-MGA”
Dans la section 7.2 du chapitre 4, nous avons propose´ un ﬁltrage nume´rique a` base de
FFT/IFFT pour transformer toute technique de re´duction du PAPR de “distorsions” en
technique TR.
Cette volonte´ de transformer des techniques de re´duction du PAPR en techniques TR
re´side dans le fait que les techniques TR sont avant tout des techniques “ajout de signal”
(donc sont faciles a` imple´menter) et lorsqu’elles utilisent les sous-porteuses “non-utilise´es”
ou “nulles” des standards pour porter le “signal de re´duction du PAPR”, elles sont a`
compatibilite´ descendante. Les inconve´nients majeurs des techniques TR peuvent re´sider
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dans le calcul du “signal de re´duction du PAPR” qui peut s’ave´rer tre`s complexe (c’est
le cas de la “TR-SOCP”[54]) et dans l’augmentation de la puissance moyenne du signal
a` transmettre. Donc la fac¸on de calculer (ou ge´ne´rer) le “signal de re´duction du PAPR”
dans la TR s’ave`re essentiel dans le sens ou` on veut pallier les inconve´nients de la TR
e´voque´s ci-dessus. C’est ce a` quoi nous allons nous atteler dans cette section en proposant
une nouvelle approche pour ge´ne´rer le “signal de re´duction du PAPR” de la TR qui est
base´e sur la MGA (et indirectement sur la MGC).
Nous avons montre´ que la MGC est une technique de “distorsions”, la MGC se trans-
forme en MGA en supprimant le ﬁltre analogique place´ juste apre`s l’ampliﬁcateur de
puissance, en inte´grant un ﬁltrage nume´rique (classique de type “passe haut”), un module
OPT et un processus d’ite´ration pour augmenter la re´duction du PAPR de la technique. En
remplac¸ant cependant le ﬁltre nume´rique “passe haut” par un ﬁltre “TR” (ﬁltre nume´rique
a` base de FFT/IFFT), le nouveau syste`me obtenu est une TR que nous appelons “TR-
MGA”. La Figure 5.20 illustre le principe de re´duction du PAPR de la “TR-MGA”.
FFT/IFFT
xn
OPT
FILTRE
TRDE SIGNALA
“0”
GENERATEUR
ADDITIONNEL
a˜n
cn
β(opt)
fc
HPA
yn
k-ite´rations
Figure 5.20 – Principe de re´duction du PAPR de la “TR-MGA”.
5.1.1 Analyse de complexite´ de la “TR-MGA”
La complexite´ de la “TR-MGA” est diﬀe´rente de celle de la MGA dans la mesure ou` la
“TR-MGA” emploie un ﬁltre “TR” ( a` base de FFT/IFFT) contrairement a` la MGA qui
emploie un ﬁltre nume´rique classique de type “passe haut” (qu’on peut re´aliser sous forme
de ﬁltre FIR ou sous forme de ﬁltre IIR). La complexite´ de la “TR-MGA” est principale-
ment lie´e au couple (FFT/IFFT) qui sert de ﬁltre. Elle est e´value´e a` O (NiterNL log2 NL)
, ou` Niter est le nombre total d’ite´rations (Cf. section 7.4 du chapitre 4).
5.1.2 Algorithme de re´duction du PAPR de la “TR-MGA”
L’algorithme de re´duction du PAPR de la “TR-MGA” est identique a` celui de la MGA
a` la diﬀe´rence que dans la “TR-MGA”, le “signal de re´duction du PAPR” cn est calcule´
suivant l’e´quation (4.46).
5.2 Analyse des performances de la “TR-MGA”
Dans cette section, nous e´valuons par simulation les performances de la “TR-MGA”
(re´duction du PAPR, TEB, DSP, variation de la puissance moyenne) dans un environne-
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ment WLAN (IEEE 802.11 a/g). Les conditions de simulation sont celles donne´es par la
table 4.1. Rappelons tout de meˆme que dans la norme IEEE 802.11 a/g, il y a N = 64
sous-porteuses, dont 52 sous-porteuses d’informations (48 sous-porteuses de donne´es et 4
pilots) et le reste NR = 12 sont des sous-porteuses “nulles” ou “vides”. C’est donc ces
NR = 12 sous-porteuses “nulles” qui vont porter le “signal de re´duction du PAPR”. Une
description de´taille´e du WLAN base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g est fournie dans le
chapitre 1. La conﬁguration de l’emplacement des sous-porteuses “non-utilise´es” est celle
de “Two-side Mapping” (Cf. section 8.1 du chapitre 4).
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Figure 5.21 – Gain de re´duction du PAPR de la “TR-MGA” pour diﬀe´rentes valeurs de
Niter.
La Figure 5.21 montre la re´duction du PAPR en fonction deA pour diﬀe´rentes ite´rations.
Elle montre que la re´duction du PAPR augmente avec Niter le nombre d’ite´rations. Elle
montre aussi que, pour Niter ﬁxe´, le gain maximal de re´duction du PAPR est atteint pour
A√Px  4 dB et chute a` 0 dB a` partir de
A√Px ≥ 11 dB. Le gain maximal de la “TR-
MGA” a` 10−2 de la CCDF vaut 2 dB, 2.5 dB, 2.75 dB et 3 dB pour Niter = 1, 3, 5 et 10
respectivement.
La re´duction du PAPR de la “TR-MGA” diminue quand A√Px croit pour la simple
raison que, lorsque le “seuil” A augmente (donc lorsque A√Px croit), il y a de moins en
moins d’e´chantillons du signal multiporteuses qui satisferont la condition |xn| > A. Par
conse´quent, il y aura de moins en moins de re´duction du PAPR.
Les re´sultats de simulation montrent qu’il n’y a pas de re´duction du PAPR assez signi-
ﬁcative entre Niter = 5 et Niter = 10 et comme la complexite´ de la “TR-MGA” augmente
line´airement avec le nombre d’ite´rations Niter, alors donc dans l’e´tude comparative de la
“TR-MGA” avec la “TR-GP” et la “TR-SOCP” qui est mene´e dans la section 5.3, nous
avons ﬁxe´ Niter a` 1.
L’e´tude de la variation de la puissance moyenne dans la “TR-MGA” (Cf. la Figure
5.22) qui est une augmentation de puissance moyenne, montre que la puissance moyenne
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Figure 5.22 – Variation de la moyenne dans la “TR-MGA”.
du signal a` transmettre augmente avec la re´duction du PAPR. On voit bien que pour
Niter = 10 ou` on a le plus de re´duction du PAPR, l’augmentation de la puissance moyenne
est la plus importante. De fac¸on ge´ne´rale, l’augmentation de la puissance moyenne dans
la “TR-MGA” est relativement faible (ΔE  0.35 dB).
La Figure 5.23 pre´sente les DSPs des signaux WLAN avant et apre`s re´duction du
PAPR par la “TR-MGA”. Elle montre que, quelque soit Niter, le spectre des signaux
apre`s re´duction du PAPR respecte les spe´ciﬁcations de transmission du standard. On
peut cependant remarquer que le niveau de puissance des sous-porteuses de re´duction du
PAPR (les sous-porteuses place´es aux fre´quences [9-11] MHz) augmente avec Niter. En
eﬀet, en augmentant le nombre d’ite´rations Niter, on augmente le niveau de puissance du
“signal de re´duction du PAPR”. Comme ce dernier est porte´ par les sous-porteuses de
re´duction du PAPR (qui sont place´es aux extre´mite´s du standard dans le cas de la norme
IEEE 802.11 a/g) alors, le niveau de puissance sous ces sous-porteuses de re´duction du
PAPR augmente.
5.3 E´tude comparative de la “TR-MGA”, de la “TR-GP” et de la “TR-
SOCP”
Dans cette section, nous comparons les performances de la “TR-MGA” que nous avons
de´crit dans la section pre´ce´dente avec celles de la “TR-GP” et de la “TR-SOCP”. Cette
e´tude comparative a fait l’objet de publication dans [138] ou` les performances (en terme de
re´duction du PAPR, d’augmentation de puissance et de complexite´) de la “TR-MGA”, de
la “TR-GP” et de la “TR-SOCP” ont e´te´ e´value´es et compare´es dans un contexte WLAN
(base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g).
La “TR-SOCP” est une technique TR propose´e par S. Zabre´ dans sa the`se de doctorat
[54]. Nous avons propose´ une description de´taille´e de cette technique en annexe B de notre
manuscrit. La “TR-GP” a e´te´ propose´e par S. Litsyn dans [25]. Une description e´galement
de´taille´e de la “TR-GP” est propose´e en annexe B du manuscrit.
La Figure 5.24 compare la re´duction du PAPR de la “TR-MGA”, de la “TR-GP” et de
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Figure 5.23 – DSP des signaux avant et apre`s re´duction du PAPR par la “TR-MGA”.
la “TR-SOCP” en fonction de l’augmentation de la puissance moyenne. Elle montre qu’en
terme de re´duction du PAPR, la “TR-SOCP” est meilleure (∼ 2.5 dB et ∼ 2.0 de re´duction
de plus que la “TR-GP” et la “TR-MGA” respectivement). Ce re´sultat s’explique par le
fait que la “TR-SOCP” est une TR optimale contrairement aux techniques “TR-GP” et
“TR-MGA” qui sont des techniques TR sous-optimales.
La “TR-MGA”, la “TR-GP” et la “TR-SOCP” sont toutes trois des techniques TR, ce
qui explique l’augmentation de la puissance moyenne qui accompagne l’augmentation du
gain de re´duction du PAPR. En eﬀet, la Figure 5.24 montre que, pour les trois techniques
que nous comparons, la re´duction du PAPR augmente avec la puissance moyenne.
“TR-MGA” “TR-GP” [25] “TR-SOCP” [54]
Complexite´ des trois techniques TR
O(NiterNL log2 NL) O(NiterNL log2 NL) O
(
N2NRL
)
Comparaison de complexite´s dans les conditions
de simulation de la Figure 5.24
O(211) O(4× 211) O(96× 211)
Ou` NL : IFFT size=256 ;NR = 12 est le nombre de “sous-porteuses re´serve´es” et Niter
est le nombre d’ite´rations.
Table 5.2 – Tableau de comparaison de complexite´.
La Figure 5.25 pre´sente la CCDF du PAPR du signal WLAN avant et apre`s re´duction
du PAPR pour ΔE = 0.25 dB. Elle conﬁrme les re´sultats obtenus par la Figure 5.24,
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Figure 5.24 – Gain de re´duction du PAPR en fonction de ΔE de la “TR-MGA”, de la
“TR-GP” et de la “TR-SOCP”.
a` savoir que la “TR-SOCP” est la plus performante des trois en terme de re´duction du
PAPR.
La table de complexite´ 5.2 montre que dans les conditions de re´alisation de la Figure
5.24, la “TR-SOCP” est de loin la me´thode la plus complexe. Elle est 96 fois plus complexe
que la “TR-MGA” et 24 plus complexe que la “TR-GP”.
L’e´tude comparative des techniques “TR-MGA”, “TR-GP” et “TR-SOCP” a de´montre´
qu’il existe un compromis a` faire entre complexite´ et re´duction de PAPR. Elle montre que
la technique la plus eﬃcace en re´duction de PAPR (en l’occurrence la “TR-SOCP”) se
trouve eˆtre la plus complexe et la technique la moins eﬃcace en re´duction du PAPR (en
occurrence la “TR-MGA”) se trouve eˆtre la moins complexe.
Il faut savoir que, dans la pratique, pour d’ e´ventuelles imple´mentations des techniques
TR dans les syste`mes de communication, on va tre`s vite s’orienter vers des techniques qui
ont une complexite´ faible telles que la “TR-MGA” et “TR-GP”. La “TR-GP” est d’ailleurs
propose´e dans [139] pour une imple´mentation dans les syste`mes WIMAX, elle est en phase
de normalisation dans le DVB-T2. Des e´tudes sont d’ailleurs en cours au sein de SCEE
qui portent sur l’imple´mentation de la “TR-GP” dans le DVB-T2 qui est la nouvelle
technologie de diﬀusion te´le´vision nume´rique terrestre.
6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons traite´ de la Me´thode Ge´ome´trique de re´duction du PAPR
et de ses variantes qui sont toutes des techniques “ajout de signal” de re´duction du PAPR
a` compatibilite´ descendante. Ce chapitre a e´te´ organise´ en trois parties.
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Figure 5.25 – CCDF de la “TR-MGA”, de la “TR-GP” et de la “TR-SOCP” pour
ΔE = 0.25 dB.
• Dans la premie`re partie du chapitre, nous avons pre´sente´ de fac¸on assez de´taille´e la
“Me´thode Ge´ome´trique Classique” (MGC) qui a e´te´ propose´e dans [134]. Son sche´ma
de re´duction du PAPR a e´te´ pre´sente´ et ses performances (re´duction du PAPR, qualite´
de transmission et complexite´ d’exe´cution) ont e´te´ e´value´es dans un contexte de syste`me
WLAN base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g. Les re´sultats de simulations ont montre´
que dans la MGC, il y avait une perte de performances de re´duction du PAPR lorsque
le signal de re´duction du PAPR en l’occurrence le “signal additionnel” e´tait positionne´
loin du signal dont on veut re´duire le PAPR. Pour comprendre ce phe´nome`ne de perte
de performances, nous avons d’abord montre´ que la MGC e´tait une technique de “dis-
torsions”, ensuite nous avons mene´ une e´tude the´orique des performances de la MGC
en proposant des de´veloppements the´oriques de sa variation de puissance moyenne,
de sa distribution du PAPR et de sa me´trique SNDR qui caracte´risent l’ensemble des
distorsions ge´ne´re´es par la me´thode. Tous les de´veloppements the´oriques obtenus ont
e´te´ valide´s par des re´sultats de simulations. Ces e´tudes pratiques et the´oriques nous
ont permis de mettre en e´vidence les limites de la MGC.
• Dans le but de pallier les limites de la MGC, nous avons propose´, dans la deuxie`me par-
tie de ce chapitre, la “Me´thode Ge´ome´trique Ame´liore´e” (MGA) qui est une technique
de re´duction du PAPR de type “ajout de signal” a` compatibilite´ descendante. Dans
cette deuxie`me partie du chapitre, nous avons d’abord explique´ et justiﬁe´ les diﬀe´rentes
de´marches qui nous on permis d’aboutir a` la MGA. Les performances (re´duction du
PAPR, qualite´ de transmission et complexite´ d’exe´cution) de la MGA ont ensuite e´te´
e´value´es et compare´es a` celles de la MGC. Les re´sultats ont montre´ que, dans les
meˆmes conditions de simulation, la MGC est plus performante que la MGA en terme
de re´duction du PAPR. Cependant la MGA ne de´grade pas le TEB contrairement a` la
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MGC.
La MGA reste donc une technique de re´duction du PAPR de type “ajout de signal”
a` compatibilite´ descendante avec non-de´gradation du TEB. Le proble`me de la MGA
est qu’elle ne controˆle pas les remonte´es spectrales OOB lie´es aux distorsions OOB,
qui peuvent eˆtre un obstacle a` la transmission dans le sens ou` le spectre des signaux
a` transmettre doit respecter le masque de transmission du standard (en occurrence du
WLAN).
• Dans la troisie`me et dernie`re partie du chapitre, nous avons propose´ la “Me´thode
Ge´ome´trique Ame´liore´e” (MGA) a` base de “Tone Reservation” (TR) que nous avons
abre´ge´e par “TR-MGA”. La “TR-MGA” est le fruit de la transformation de la MGA
en technique TR par un ﬁltrage nume´rique a` base de FFT/IFFT ade´quat. Les per-
formances (re´duction du PAPR, augmentation de la puissance moyenne et complexite´
d’exe´cution) ont e´te´ e´value´es et compare´es avec celles de la “TR-SOCP” [54] et de la
“TR-GP” [25]. Les e´tudes ont montre´ que, la “TR-SOCP” qui est la plus eﬃcace des
trois en re´duction de PAPR se trouve eˆtre la plus complexe, et la “TR-MGA” qui est la
moins performante des trois en re´duction du PAPR se trouve eˆtre la moins complexe.
Un des re´sultats de ce chapitre est le fait que, dans les techniques TR, l’augmentation
du gain de re´duction du PAPR s’accompagne d’une augmentation de la puissance moyenne
du signal a` transmettre. Dans le prochain chapitre, nous proposons des techniques “ajout
de signal” de re´duction du PAPR a` compatibilite´ descendante dont la variation de la
puissance moyenne est controle´e.
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1 Introduction
Dans ce chapitre, il est question de re´duire le PAPR des signaux multiporteuses par
le biais de la fonction se´cante hyperbolique. Toutes les techniques de re´duction du PAPR
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de´veloppe´es dans ce chapitre sont des techniques “ajout de signal” a` compatibilite´ descen-
dante.
Le chapitre est organise´ en trois principales parties.
• Dans la premie`re partie, nous exposons d’abord de fac¸on de´taille´e le principe de la
re´duction du PAPR via la “se´cante hyperbolique”, nous justiﬁons ensuite le choix de la
fonction se´cante hyperbolique comme fonction non-line´aire de re´duction du PAPR des
signaux multiporteuses. Enﬁn, nous caracte´risons the´oriquement les performances de
re´duction du PAPR de la se´cante hyperbolique en de´veloppant l’expression analytique
de sa variation de puissance moyenne, de sa distribution du PAPR et de sa me´trique
SNDR.
• Dans la deuxie`me partie du chapitre, nous de´crivons et e´tudions la technique de la
se´cante hyperbolique a` base d’e´creˆtage pour la re´duction du PAPR aussi appele´e tech-
nique “HSC” pour “Hyperbolic Secant based Clipping” en anglais. Cette nouvelle
forme de ”clipping” est ensuite compare´e a` d’autres formes de “clipping” connues de
la litte´rature.
• Dans la troisie`me et dernie`re partie de ce chapitre, nous proposons de transformer la
HSC en technique TR et ceci graˆce au ﬁltrage TR propose´ en section 7 du chapitre 4.
La HSC a` base de TR obtenue, abre´ge´e par “TR-HSC” est e´tudie´e et compare´e avec
deux autres techniques TR, a` savoir la “TR-GP” et la “TR-SOCP”.
2 La “se´cante hyperbolique” comme fonction de re´duction
du PAPR
Dans le chapitre 4, nous avons montre´ que les techniques de re´duction du PAPR dites
de “distorsions” sont caracte´rise´es chacune par une fonction non-line´aire qui agit sur l’am-
plitude du signal multiporteuses dans le but de re´duire le PAPR. Dans ce meˆme chapitre,
nous avons montre´ que toute technique de “distorsions” peut eˆtre formule´e comme une
technique “ajout de signal”. Dans [124], nous avons propose´ de formuler toute technique
de “clipping” en technique “ajout de signal”.
Dans ce chapitre nous allons nous inte´resser a` une forme particulie`re de fonction non-
line´aire de re´duction du PAPR : la fonction se´cante hyperbolique. Le choix de la fonction
se´cante hyperbolique comme fonction non-line´aire de re´duction du PAPR des signaux de
multiporteuses est donne´ en section 2.2.
2.1 La “se´cante hyperbolique”
La fonction “se´cante hyperbolique” fait partie de la famille des fonctions hyperboliques
au meˆme titre que les fonctions cosinus hyperbolique, sinus hyperbolique et tangente hy-
perbolique. Le terme “hyperbolique” provient de la relation des fonctions hyperboliques
avec l’hyperbole d’e´quation x2− y2 = 1. En ge´ne´ral, elles sont utilise´es en analyse pour le
calcul inte´gral, pour la re´solution des e´quations diﬀe´rentielles mais aussi en ge´ome´trie hy-
perbolique. Dans cette the`se, nous utilisons la “se´cante hyperbolique” pour une application
assez particulie`re : la re´duction du PAPR des signaux multiporteuses.
La fonction “se´cante hyperbolique”, note´e sech est la fonction hyperbolique de´ﬁnie sur
R par :
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sech [x]
Δ
=
2
ex + e−x
. (6.1)
• Les limites aux bornes de l’ensemble de de´ﬁnition sont donne´es ci-dessous :
lim
x→−∞ sech [x] = limx→+∞ sech [x] = 0 (6.2)
• La “se´cante hyperbolique” est de´rivable sur R et pour tout x appartenant a` R on a :
(sech)
′
[x] = − th [x]
ch [x]
, (6.3)
ou` ch et th sont respectivement le cosinus et la tangente hyperboliques.
La fonction (sech)
′
[x] est signe de −th [x] et donc
(sech)
′
[x] > 0 si et seulement si x < 0,
(sech)
′
[x] < 0 si et seulement si x > 0,
(sech)
′
[x] = 0 si et seulement si x = 0.
On en de´duit les variations de la fonction se´cante hyperbolique :
−
−∞x
(sech)
′
[x]
sech [x]
0 +∞
1
0 0
+
Table 6.1 – Table de variations de la fonction se´cante hyperbolique.
−5 −4 −3 −2 −1 0 1 2 3 4 5
−0.2
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
1.2
Figure 6.1 – Courbe repre´sentative de la fonction se´cante hyperbolique.
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La fonction se´cante hyperbolique dont la courbe repre´sentative est donne´e par la Figure
6.1 agit donc sur l’amplitude des signaux multiporteuses aﬁn de re´duire son PAPR. Dans
ce contexte de re´duction du PAPR, c’est la partie de la se´cante hyperbolique dans le demi-
plan des x ≥ 0 qui intervient dans la re´duction du PAPR parce que le module (amplitude)
d’un signal est toujours un re´el positif.
On peut constater que la courbe repre´sentative de la fonction se´cante hyperbolique
(Cf. Figure 6.1) a l’allure d’une Gaussienne. En section 2.3, nous avons propose´ d’ap-
procher la se´cante hyperbolique a` une Gaussienne aﬁn de simpliﬁer les de´veloppements
mathe´matiques que l’on sera amene´ a` de´velopper.
2.2 La “se´cante hyperbolique” dans un contexte de re´duction du PAPR
Dans cette section, le principe et le me´canisme de re´duction du PAPR via la “se´cante
hyperbolique” sont de´veloppe´s.
2.2.1 Le principe
Dans un contexte de re´duction du PAPR, la fonction de re´duction du PAPR base´e sur
la “se´cante hyperbolique” s’e´crit :
f [r]
Δ
= A sech [ηr] , (6.4)
ou` A et η sont des parame`tres lie´s a` la fonction de re´duction du PAPR dont on donnera
les roˆles respectifs par la suite.
Soit xn = rne
jφn , le signal OFDM discre´tise´ dont on veut re´duire le PAPR, ou` rn est
son amplitude et φn sa phase. Le signal yn a` la sortie du module de re´duction du PAPR
s’e´crit :
yn = f [rn] e
jφn , (6.5)
ou` f [r] est la fonction non-line´aire donne´e par l’e´quation (6.4).
2.2.2 Le me´canisme de re´duction du PAPR
La fonction de re´duction du PAPR donne´e par l’e´quation (6.4) de part sa forme permet
de re´duire le PAPR des signaux multiporteuses en ampliﬁant les e´chantillons de faibles
amplitudes et en atte´nuant les e´chantillons de grandes amplitudes, comme le montre la
Figure 6.2.
La Figure 6.2 montre que, pour les e´chantillons rn tels que rn = |xn| ≤ r(seuil), il y a
ampliﬁcation de l’amplitude du signal et pour les rn tels rn ≥ r(seuil) il y a atte´nuation de
l’amplitude du signal.
Le parame`tre r(seuil) est obtenu en re´solvant l’e´quation suivante d’inconnue r :
f [r] = A sech [ηr] = Ar. (6.6)
La valeur de r(seuil) est donne´e par la relation ci-dessous :
r(seuil)  0.7651
η
. (6.7)
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r(seuil)
A
A
RE´DUCTION
DES “CREˆTES”
AMPLIFICATION
DES“‘CREˆTES”
0
r
f [r]
Figure 6.2 – Me´canisme de re´duction du PAPR par la “se´cante hyperbolique”.
La relation (6.7) montre que r(seuil) qui est la frontie`re entre la zone d’ampliﬁcation et
la zone d’atte´nuation (Cf. Figure 6.2) de´pend exclusivement du parame`tre η de la fonction
de re´duction du PAPR. On peut comprendre a` partir de l’analyse faite pre´ce´demment que,
le roˆle du parame`tre η dans la re´duction du PAPR est de controˆler le gain de re´duction
du PAPR en ajustant de fac¸on approprie´e la zone d’ampliﬁcation et la zone d’atte´nuation
par le biais de r(seuil).
On peut alors se poser la question de savoir quel sera le roˆle du parame`tre A dans la
re´duction du PAPR? Pour re´pondre a` cette question, revenons au proble`me de variation
de la puissance moyenne auquel on est confronte´ dans les techniques de re´duction du
PAPR. Ide´alement, on cherche a` ce que Py = Px, ou` Px est la puissance moyenne du
signal multiporteuses et Py est celle du signal a` la sortie du module de re´duction du
PAPR. Dans le contexte de la “se´cante hyperbolique”, la puissance moyenne a` la sortie
du module de re´duction du PAPR s’e´crit :
Py =
∞∫
0
f (r)2 p (r)dr = A2
∞∫
0
sech2 [ηr] p (r)dr. (6.8)
De la relation ci-dessus, le rapport entre la puissance moyenne de sortie et la puissance
moyenne d’entre´e γ s’e´crit :
γ =
Py
Px =
A2
Px
∞∫
0
sech2 [ηr] p (r)dr. (6.9)
On a montre´ pre´ce´demment que seul le parame`tre η inﬂuenc¸ait sur le gain de re´duction
du PAPR. Cependant, comme le montre l’e´quation (6.9), les parame`tres A et η inter-
viennent dans la variation de la puissance moyenne. Dans la “se´cante hyperbolique”, on
peut controˆler la variation de la puissance moyenne en jouant sur le parame`tre A sans
toutefois inﬂuencer le gain de re´duction du PAPR.
La valeur de A qui permet d’avoir Py = Px est donne´e par la relation (6.10)
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A(opt) =
√Px[∞∫
0
sech2 [ηr] p (r)dr
] 1
2
. (6.10)
Dans la “se´cante hyperbolique”, on a montre´ que the´oriquement, le parame`tre η
controˆlait le gain de re´duction du PAPR tandis que le parame`tre A controˆlait la variation
de la puissance moyenne.
2.3 Approximation Gaussienne de la “se´cante hyperbolique”
Dans cette section nous cherchons a` approcher la “se´cante hyperbolique” par une fonc-
tion Gaussienne dans le but de simpliﬁer les de´veloppements mathe´matiques que l’on sera
amene´ a` de´velopper pour la caracte´risation the´orique des performances de la technique.
Pour trouver la fonction Gaussienne qui approche la “se´cante hyperbolique”, nous
avons proce´de´ par simulation comme le montre la Figure 6.3.
−5 −2.5 0 2.5 5
−0.2
0
0.2
0.4
0.6
0.8
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1.2
Approx. Gaussienne de f [r]
La courbe f [r] = A sech [ηr]
Amplitude r
Figure 6.3 – Approximation de la “se´cante hyperbolique” par une fonction Gaussienne.
Dans la Figure 6.3, nous avons approche´ la “se´cante hyperbolique” a` la fonction Gaus-
sienne de´ﬁni ci-dessous par :
fapp [r] = Ae
−σ(ηr)2 , ou` σ = 0.35. (6.11)
Dans les de´veloppements mathe´matiques qui vont suivre, on pourra donc remplacer
la “se´cante hyperbolique” donne´e par l’e´quation (6.4) par son approximation Gaussienne
donne´e par la relation (6.11).
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3 E´tudes the´oriques des performances de la “se´cante hyper-
bolique”
Comme nous avons eu a` le faire dans le chapitre pre´ce´dent pour la MGC, dans cette par-
tie, nous proposons de caracte´riser the´oriquement les performances (variation de la puis-
sance moyenne, distribution du PAPR du signal apre`s re´duction du PAPR et la me´trique
SNDR ) de la “se´cante hyperbolique”.
La “se´cante hyperbolique” est une technique de “distorsions”, on peut donc appliquer
les de´veloppements the´oriques ge´ne´riques du chapitre 4 ou` la fonction non-line´aire de
re´duction du PAPR est celle donne´e par la se´cante hyperbolique.
Soit xn = rne
jφn , le signal OFDM discre´tise´ dont on veut re´duire le PAPR, ou` rn est
son amplitude et φn sa phase. Le signal yn a` la sortie du module de re´duction du PAPR
est donne´ par l’e´quation (6.5).
3.1 Variation de la puissance moyenne
La “se´cante hyperbolique” est une technique de re´duction du PAPR dite de “dis-
torsions” caracte´rise´e par sa fonction non-line´aire de re´duction du PAPR donne´e par la
relation (6.4). Nous avons montre´ que cette fonction de re´duction du PAPR pouvait eˆtre
approche´e par une Gaussienne qui est exprime´e par la relation (6.11).
Dans le chapitre 4, nous avons propose´ une formule ge´ne´rique de´crite par la relation
(4.10) qui caracte´rise la variation de la puissance moyenne dans le cas des techniques de
“distorsions”. Comme la “se´cante hyperbolique” est une technique de “distorsions”, nous
pouvons appliquer assez facilement cette formule ge´ne´rique a` la “se´cante hyperbolique”.
De la relation (4.10), la variation de la puissance moyenne de la “se´cante hyperbolique”
s’e´crit :
γ =
1
PxE
[
|f [r]|2
]
 1PxE
[
|fapp [r]|2
]
=
1
Px
∞∫
0
|fapp [r]|2 p (r)dr,
(6.12)
ou` p (r) donne´e par la relation (5.16), est la fonction densite´ de probabilite´ de l’enveloppe
complexe rn du signal OFDM.
En substituant les expressions de p (r) et de fapp [r] qui sont donne´es respectivement
par les e´quations (5.16) et (6.11), on obtient :
γ  1Px
∞∫
0
|fapp [r]|2 p (r)dr = 1Px
∞∫
0
A2e−2σ(ηr)
2 2r
Px e
− r2
Px dr
 A
2
(1 + 2ση2Px)Px .
(6.13)
De l’e´quation (6.13), on calcule assez facilement la valeur de A(opt) (c’est-a`-dire, la
valeur de A qui donne Py = Px) et on obtient :
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A(opt) =
[(
1 + 2ση2Px
)Px] 12 . (6.14)
L’e´quation (6.14) montre que A(opt) de´pend du parame`tre η (qui controˆle le gain de
re´duction du PAPR) et de la puissance moyenne du signal multiporteuses.
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Figure 6.4 – Comparaison entre la the´orie et la simulation de la variation de la
puissance moyenne de la “se´cante hyperbolique” pour diﬀe´rentes valeurs de A√Px .
La Figure 6.4 compare l’approximation de la variation de la puissance moyenne de la
“se´cante hyperbolique” donne´e par l’e´quation (6.13) avec les re´sultats obtenus par simula-
tion. Les re´sultats montrent que pour η ﬁxe´, la puissance moyenne varie line´airement avec
le parame`tre A et que le re´sultat the´orique de γ donne´ par l’e´quation (6.13) est une bonne
approximation de la variation de la puissance moyenne de la “se´cante hyperbolique”.
3.2 Distribution du PAPR
Dans cette section, nous chercherons a` de´terminer analytiquement la CCDF du PAPR
de la “se´cante hyperbolique”. Dans le chapitre 4, nous avons propose´ une formule ge´ne´rique
de´crite par la relation (4.18) qui caracte´rise la distribution du PAPR des techniques de
re´duction du PAPR dites de “distorsions”. Comme la “se´cante hyperbolique” est une
technique de “distorsions”, son PAPR peut eˆtre caracte´rise´ the´oriquement. D’apre`s la
relation (4.18), la CCDF du PAPR de la “se´cante hyperbolique” s’e´crit :
CCDF[y]
(
ψ˜
)
= Pr
[
PAPR[y] ≥ ψ˜
]
,
 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
f [rn] ≤
√
ψ˜Py
]}
,
(6.15)
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ou` f [r] est la fonction se´cante hyperbolique donne´e par l’e´quation (6.4).
En utilisant l’approximation Gaussienne de la se´cante hyperbolique donne´e par la
relation (6.11), la distribution du PAPR a` la sortie de la “se´cante hyperbolique” s’e´crit :
CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
fapp [rn] ≤
√
ψ˜Py
]}
, (6.16)
ou` fapp [r] est l’approximation Gaussienne donne´e par la relation (6.11).
Dans R+, la fonction fapp [r] est positive, de´croissante et inversible (Cf. la Figure 6.3).
Sa fonction re´ciproque (ou son inverse) note´e f−1app [r] de´ﬁnie dans ]0, A] est aussi positive
et de´croissante.
La CCDF du PAPR de la “se´cante hyperbolique” s’e´crit donc :
CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
fapp [rn] ≤
√
ψ˜Py
]}
,
 1−
N−1∏
n=0
{
Pr
[
rn ≥ f−1app
[√
ψ˜Py
]]}
,
(6.17)
ou` f−1app [r] est la fonction re´ciproque de fapp [r]. De l’e´quation (6.11), nous pouvons
exprimer la fonction re´ciproque de fapp [r] qui est de´ﬁnie dans ]0, A].
Posons s = f−1app [r] et re´solvons l’e´quation fapp [s] = r d’inconnu s.
fapp [s] = r ⇔ Ae−σ(ηs)
2
= r
⇔ s = ±1
η
[
1
σ
ln
(
A
r
)] 1
2
.
Comme s = f−1app [r] de´ﬁnie dans ]0, A] est positive alors ∀r ∈ ]0, A] , f−1app [r] ≥ 0 et la
fonction re´ciproque s’e´crit :
f−1app [r] =
1
η
[
1
σ
ln
(
A
r
)] 1
2
. (6.18)
En substituant l’expression de la fonction re´ciproque f−1app [r] exprime´e par la relation
(6.18) dans (6.17), nous obtenons :
CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
N−1∏
n=0
⎧⎪⎨
⎪⎩Pr
⎡
⎢⎣rn ≥ 1
η
⎡
⎣ 1
σ
ln
⎛
⎝ A√
ψ˜Py
⎞
⎠
⎤
⎦
1
2
⎤
⎥⎦
⎫⎪⎬
⎪⎭, (6.19)
Comme rn est une variable ale´atoire de Rayleigh i.i.d dont la fonction densite´ de
probabilite´ est donne´e par l’e´quation (5.16), alors Pr [rn ≥ τ ] = e−
τ2
Px . La relation (6.19)
devient alors :
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CCDF[y]
(
ψ˜
)
 1−
N−1∏
n=0
⎡
⎢⎣e−
ln
(
A√
ψ˜γPx
)
ση2Px
⎤
⎥⎦,
 1− e−N
ln
(
A√
ψ˜γPx
)
ση2Px .
(6.20)
ou` Px est la puissance moyenne de l’OFDM et γ est le rapport entre la puissance
moyenne de sortie et la puissance moyenne d’entre´e donne´ par l’e´quation (6.9).
La Figure 6.5 compare les re´sultats the´oriques du gain de re´duction du PAPR de la
“se´cante hyperbolique” avec les re´sultats de simulation pour diﬀe´rentes valeurs du pa-
rame`tre η. Elles montrent que, de fac¸on ge´ne´rale, l’e´quation (6.20) est une bonne approxi-
mation de la CCDF du PAPR a` la sortie de la “se´cante hyperbolique”. Cependant pour
η ≥ 2.5, l’e´cart entre la the´orie et la simulation devient important (de l’ordre de 0.50
dB). En eﬀet, pour arriver a` l’e´quation (6.20), nous avons approche´ la fonction se´cante
hyperbolique a` une fonction Gaussienne, cette approximation a engendre´ une erreur d’ap-
proximation qui se re´percute dans l’expression the´orique de la CCDF que nous avons
propose´e.
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Figure 6.5 – Comparaison entre la the´orie et la simulation du gain de re´duction du
PAPR de la “se´cante hyperbolique” en fonction du parame`tre η pour A√Px = 3 dB.
Les re´sultats de la Figure 6.5 montrent que, le gain de re´duction du PAPR de la “se´cante
hyperbolique” diminue lorsque η augmente. Par exemple, pour η ≤ 8, le gain ΔPAPR de
re´duction du PAPR passe de 4 dB a` 0 dB. De ce fait, on peut tirer la conclusion suivante,
a` savoir que, dans la “se´cante hyperbolique”, il y a aucun inte´reˆt a` choir η > 8, car pour
η > 8, il n’y a pas re´duction du PAPR.
3.3 Caracte´risation the´orique du SNDR
La re´duction du PAPR par la fonction se´cante hyperbolique est un processus non-
line´aire. Cela suppose que le processus de re´duction du PAPR base´ sur la “se´cante hyper-
bolique” ge´ne`re des distorsions qui e´ventuellement iront de´grader le TEB et augmenter
l’ACPR (les remonte´es spectrales importantes). Comme, cela a e´te´ pour la MGC, dans
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cette section, nous allons caracte´riser analytiquement le SNDR de la “se´cante hyperboli-
que” en appliquant le relation (4.29).
En appliquant la relation (4.29) a` la “se´cante hyperbolique” on obtient :
SNDR =
|α|2 Px
N0 +
(
γ − |α|2
)
Px
,
= SNR
|α|2
1 +
(
γ − |α|2
)
SNR
,
(6.21)
ou` SNR = Px/N0 est le rapport signal-sur-bruit, γ est le rapport entre la puissance moyenne
de sortie et la puissance moyenne d’entre´e donne´ par l’e´quation (6.9) et α est le coeﬃcient
de ponde´ration re´sultant de la de´composition de Bussgang (Cf. section 2.2 du chapitre 4).
Dans le cas de la “se´cante hyperbolique”, le coeﬃcient de ponde´ration α s’e´crit :
α =
Ryx
Rxx 
E [r∗nfapp [rn]]
Px ,
(6.22)
ou` E [r∗nfapp [rn]] est la covariance des variables ale´atoires rn et fapp [rn]. Rappelons que
fapp [r] donne´e par l’e´quation (6.11) est l’approximation Gaussienne de la fonction se´cante
hyperbolique f (r).
La covariance E [r∗nfapp (rn)] des variables ale´atoires rn et fapp [rn] s’e´crit :
E [r∗fapp [r]] =
∞∫
0
r∗fapp [r] p (r)dr,
=
∞∫
0
r
(
Ae−σ(ηr)
2
)( 2r
Px e
− r2
Px
)
dr.
(6.23)
En de´veloppant, l’e´quation (6.23) et en inte´grant par partie, on trouve :
E [r∗fapp [r]] =
√
πA
2Px
(
ση2 + 1Px
) 3
2
.
(6.24)
En substituant l’e´quation (6.24) dans (6.22), le coeﬃcient de ponde´ration α est ap-
proche´ alors par :
α 
√
πA
2P2x
(
ση2 + 1Px
) 3
2
. (6.25)
Pour obtenir le SNDR de la “se´cante hyperbolique”, on substitue donc (6.13) et (6.25)
dans (6.21).
La Figure 6.6 compare le re´sultat the´orique du SNDR obtenu en substituant les
e´quations (6.13) et (6.25) dans (6.21) avec la simulation. Elle montre que la distribution
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Figure 6.6 – Approximation the´orique du SNDR de la “se´cante hyperbolique” en
fonction de A√Px pour η = 5, 7 et 10.
the´orique du SNDR propose´e est une bonne approximation. Cependant pour des valeurs
de A√Px grandes, l’e´cart entre la the´orie et la simulation augmente. Ce re´sultat s’explique
en partie par le fait que l’approximation de la fonction se´cante hyperbolique par une fonc-
tion Gaussienne engendre des e´carts (erreurs d’approximation) qui se re´percutent dans
l’expression the´orique du SNDR.
Outre la comparaison entre les re´sultats the´oriques et les re´sultats de simulation du
SNDR de la “se´cante hyperbolique”, la Figure 6.6 montre que les distorsions (IB et OOB)
ge´ne´re´es par la “se´cante hyperbolique” augmentent (dans le sens de la puissance) lorsque
la valeur du parame`tre η diminue. Pourtant d’apre`s les re´sultats de la Figure 6.5, c’est
pour de faibles valeurs du parame`tre η, qu’il y a le plus de re´duction du PAPR. On
comprend tre`s vite que dans la “se´cante hyperbolique”, re´duction du PAPR va de pair
avec les distorsions (IB et OOB) ge´ne´re´es.
3.4 Les limites de la “se´cante hyperbolique”
La “se´cante hyperbolique” est une technique de “distorsions” qui permet de re´duire
le PAPR des signaux multiporteuses (des signaux a` fort PAPR). Elle peut eˆtre formule´e
comme une technique “ajout de signal” car toute technique de “distorsions” peut eˆtre
formule´e comme une technique “ajout de signal”.
L’e´tude the´orique et les re´sultats de simulation ont montre´ que dans la “se´cante hy-
perbolique”, la re´duction du PAPR engendre des distorsions (IB et OOB). Les distorsions
IB (ou bruit IB) sont la cause de la de´gradation du TEB tandis que les distorsions OOB
(ou bruit OOB) sont responsables de la remonte´e des lobes secondaires qui se traduit
par un ACPR e´leve´. La remonte´e des lobes secondaires peut avoir pour conse´quence une
interfe´rence entre canaux ou standards voisins.
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En introduisant un processus de traitement des non-line´arite´s de la “se´cante hyperbo-
lique”, on peut soit e´liminer les distorsions OOB ce qui permettra d’e´viter une e´ventuelle
interfe´rence entre canaux ou standards voisins, ou soit e´liminer les distorsions IB et
contraindre le bruit OOB a` respecter les spe´ciﬁcations d’e´mission du standard (en d’autres
termes a` respecter le masque d’e´mission du standard). Dans ce cas, il n’y aura pas de
de´gradation du TEB et en plus le masque d’e´mission du standard sera respecte´.
Dans la section suivante, nous allons donc par un ﬁltrage nume´rique en aval du proces-
sus de re´duction du PAPR de la “se´cante hyperbolique” essayer de re´duire les distorsions
OOB induites par la re´duction du PAPR.
4 La “se´cante hyperbolique” a` base d’e´creˆtage
Dans cette section, nous proposons la “se´cante hyperbolique” a` base d’e´creˆtage en-
core appele´e “Hyperbolic Secant based Clipping” (HSC) en anglais dans le but d’e´liminer
le bruit OOB ge´ne´re´ par la “se´cante hyperbolique”. La technique HSC reste donc une
technique “ajout de signal” a` compatibilite´ descendante car elle re´sulte de la “secante
hyperbolique” qui est elle meˆme technique “ajout de signal” a` compatibilite´ descendante.
4.1 Principe de la technique HSC
La technique HSC est une technique de “clipping and ﬁltering” c’est-a`-dire, qu’elle
est une technique de re´duction du PAPR par e´creˆtage suivi d’un ﬁltrage du bruit OOB.
Elle se distingue de la “se´cante hyperbolique” (de´veloppe´e dans la section 2.1) par le ﬁltre
OOB. Le sche´ma de re´duction du PAPR par la technique HSC est donne´ par la Figure 6.7.
Soit xn = rne
jφn , le signal OFDM discre´tise´ dont on veut re´duire le PAPR, ou` rn est son
amplitude et φn sa phase. Le “signal additionnel” cn encore appele´ “signal de re´duction
du PAPR” s’e´crit :
cn = [f (rn)− rn] ejφn . (6.26)
f (|xn|)
DE “CLIPPING”
FILTRAGE
OUT-OF-BAND
(OOB)
HPA
+
-
fc
cn
c˜n
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xn
FONCTION
Figure 6.7 – Principe de re´duction du PAPR de la technique HSC.
Dans le chapitre 4, nous avons montre´ que le “signal de re´duction du PAPR” cn
re´sultant de la transformation non-line´aire de l’amplitude rn du signal multiporteuses se
de´compose d’apre`s la relation (4.42) comme suit :
cn = c
(IB)
n + c
(OOB)
n , (6.27)
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ou` c
(IB)
n est la composante IB du signal cn de re´duction du PAPR et c
(OOB)
n est sa compo-
sante OOB. Le principe du ﬁltre OOB de la technique HSC consistera donc a` supprimer
la composante OOB du “signal de re´duction du PAPR” cn comme montre´ dans la sous-
section 6.1 du chapitre 4. Le “signal de re´duction du PAPR” ﬁltre´ c˜n a` la sortie du ﬁltre
OOB s’e´crit donc :
c˜n = c
(IB)
n . (6.28)
C’est donc c
(IB)
n qui servira a` la re´duction eﬀective du PAPR et ceci sans e´mission de lobes
secondaires mais avec une de´gradation du TEB.
4.2 Algorithme et analyse de complexite´ de la HSC
L’algorithme de re´duction du PAPR de la HSC et l’analyse de la complexite´ de la HSC
sont donne´s ci-dessous.
4.2.1 Algorithme de re´duction du PAPR de la HSC
L’ algorithme de´crit ci-dessous est l’algorithme de re´duction du PAPR de la HSC.
(a) Etape d’initialisation :
Cette e´tape est exe´cute´e une fois. Elle consiste a` ﬁxer les parame`tres A et η de la
HSC.
(b) Etape d’exe´cution :
(i) Calculer le signal OFDM temporel xn = rne
jφn .
(ii) Calculer le “signal de re´duction du PAPR” cn en utilisant la relation (6.26).
(iii) Calculer le “signal de re´duction du PAPR” ﬁltre´ c˜n en utilisant le ﬁltre OOB
de la fac¸on suivante :
1. Convertir les e´chantillons temporels cn en composantes spectrales Ck en
appliquant une ope´ration FFT.
2. Appliquer le ﬁltrage OOB aux composantes spectrales Ck pour obtenir les
composantes spectrales C˜k en utilisant l’e´quation (4.44).
3. Calculer le “signal de re´duction du PAPR” ﬁltre´ c˜n en appliquant une
ope´ration IFFT aux composantes spectrales C˜k.
(iv) Calculer le signal re´sultant yn de la fac¸on suivante :
yn = xn + c˜n.
4.2.2 Analyse de la complexite´ de la HSC
La complexite´ de la technique HSC est principalement lie´e au ﬁltrage OOB qui est
re´alise´ a` base de FFT/IFFT (Cf. section 6.1 au chapitre 4). On a montre´ dans le chapitre 4,
que lorsque la FFT/IFFT est calcule´ a` partir de l’algorithme du DIT radix-2, la complexite´
du ﬁltre OOB a` base de FFT/IFFT est approxime´e a` O (NL log2 NL), ou` NL est la taille
de la FFT. En somme, la complexite´ de la technique HSC est de l’ordre deO (NL log2 NL).
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4.3 E´tude des performances de la HSC
Dans cette section, nous e´valuons par simulation les performances de la HSC (re´duction
du PAPR, TEB, DSP, variation de la puissance moyenne) dans un environnement WLAN
(IEEE 802.11 a/g). Les conditions de simulation sont celles donne´es par la table 4.1.
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Figure 6.8 – Performance de re´duction du PAPR de la technique HSC pour diﬀe´rentes
valeurs du parame`tre η avec A√Px = 5 dB.
L’eﬀet du parame`tre η sur la re´duction du PAPR par la technique HSC est donne´ par
la Figure 6.8. Elle montre que le gain de re´duction du PAPR de la technique HSC diminue
lorsque η augmente. Le tableau 6.2 re´capitule le gain de re´duction du PAPR a` 10−2 de la
CCDF.
η 1 3 5 7 10
Δ PAPR [en dB] 4.42 4.02 2.84 2.20 0.92
Table 6.2 – Gain de re´duction du PAPR a` 10−2 de la CCDF pour A√Px = 5 dB.
La Figure 6.9 montre l’eﬀet du parame`tre A sur le gain de re´duction du PAPR et sur la
variation de la puissance moyenne ΔE. Comme on peut le constater, ΔE croit line´airement
avec A et que ΔPAPR est une fonction constante de A. Ces re´sultats montrent que, le
parame`tre A a pour roˆle de controˆler la variation de la puissance moyenne sans inﬂuencer
le gain de re´duction du PAPR. Cette proprie´te´ du parame`tre A dans la technique HSC
est essentiel. En eﬀet, on peut choisir A de fac¸on a` avoir Py = Px sans inﬂuencer le gain
de re´duction du PAPR. En d’autres termes, avec la technique HSC, on peut avoir une
re´duction du PAPR de 4.42 dB avec ΔE = 0. Les re´sultats de la Figure 6.9 montre en
eﬀet que, pour A√Px  0.45 dB, ΔE  0 dB et ΔPAPR  4.42 dB.
La Figure 6.10 (a) pre´sente la DSP des signaux WLAN avant et apre`s re´duction du
PAPR. Comme on peut le constater, la DSP du signal apre`s re´duction du PAPR respecte
159
Chapitre 6. La Se´cante Hyperbolique pour la re´duction du PAPR
−5 −3 −1 1 3 5
−6
−4
−2
0
2
4
6
A√Px [dB]
ΔPAPR [dB]
a` 10−2 de la CCDF
ΔE = Py − Px [dB]
Δ
P
A
P
R
[d
B
]
Δ
E
[d
B
]
Figure 6.9 – Performance de re´duction du PAPR et variation de la puissance moyenne
de la technique HSC pour diﬀe´rentes valeurs du parame`tre A.
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Figure 6.10 – DSP et TEB de la technique HSC pour η = 1 et A√Px = 5 dB.
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le masque d’e´mission du standard WLAN (base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g). En eﬀet,
le ﬁltrage OOB de la technique HSC (Cf. Figure 6.7) supprime le bruit OOB e´mis par la
non-line´arite´ de la fonction de re´duction du PAPR ce qui explique l’absence d’e´mission
de puissance OOB. La Figure 6.10 (b) montre la de´gradation (assez importante) du TEB
lie´e a` la re´duction du PAPR de la technique HSC. En eﬀet, comme le montre la relation
(6.28), c’est c
(IB)
n est qui la composante IB du “signal de re´duction du PAPR” cn qui sert
a` la re´duction eﬀective du PAPR dans la HSC, malheureusement c
(IB)
n contient le bruit IB
qui cause une de´gradation importante du TEB et ce qui rend le syste`me inutilisable dans
la pratique.
La de´gradation du TEB dans la HSC est le seul et (important) inconve´nient de la
technique. Avec le niveau de bruit IB actuel, la HSC ne peut pas eˆtre utilise´. Il existe
cependant des moyens pour diminuer ce bruit ge´ne´re´ dans la bande (qui est la cause de la
de´gradation du TEB).
• Comme la fonction de re´duction du PAPR de la HSC f [r] de´ﬁnie par l’e´quation (6.4)
est une fonction inversible dans R+, une premie`re alternative a` l’ame´lioration de la
de´gradation du TEB, elle va consister a` inverser f [r] a` la re´ception pour compenser
l’eﬀet du bruit ge´ne´re´ dans la bande. Cependant, une telle ope´ration fait perdre a`
la HSC sa proprie´te´ de technique a` compatibilite´ descendante, ce qui nous e´loigne
de nos objectifs a` savoir, de´velopper des techniques “ajout de signal” a` compatibilite´
descendante.
• La seconde alternative a` l’ame´lioration de la de´gradation du TEB de la HSC consiste
a` exploiter la structure particulie`re du bruit ge´ne´re´ dans la bande qui est assimile´ a` un
bruit Gaussien pour mettre en oeuvre, a` la re´ception, des techniques de soustraction
(ite´rative ou non) de bruit. Encore une fois de plus, dans ce cas de ﬁgure, la HSC va
perdre son caracte`re de technique a` compatibilite´ descendante.
C. Hangjun et A.M. Haimovich ont propose´ dans [102] une me´thode ite´rative de
soustraction du bruit apre`s l’avoir estime´. Nous pouvons donc appliquer cette me´thode
ite´rative de soustraction du bruit a` la HSC, seulement la HSC ne sera plus une technique
a` compatibilite´ descendante mais reste ne´anmoins une technique “ajout de signal” ce
qui nous e´loigne tout de meˆme de nos objectifs.
• La dernie`re alternative va consister a` transformer la HSC en une technique TR. Comme
par principe la TR ne de´grade pas le TEB, alors la transforme´e de la HSC en TR ne
va pas elle non plus de´grader le TEB. Nous allons d’ailleurs proposer dans la section 5
du chapitre, de transformer la HSC en une technique TR graˆce a` un ﬁltrage ade´quat a`
base de FFT/IFFT.
4.4 E´tude comparative de la HSC avec trois techniques de “clipping and
ﬁltering”
Dans cette section, nous comparons les performances (re´duction du PAPR, variation
de puissance moyenne et de´gradation du TEB) de la technique HSC de´crite dans la sec-
tion pre´ce´dente avec celles du “clipping” classique [68, 69], du “deep clipping” [61] et
du “smooth clipping” [105] qui sont trois techniques de “clipping and ﬁltering” que nous
avons de´crites en annexe B du manuscrit. Cette e´tude comparative est re´alise´e dans un
contexte de syste`me WLAN base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g.
La Figure 6.11 compare le gain de re´duction ΔPAPR des quatre techniques de “clip-
ping and ﬁltering” en fonction de la diminution ΔE de la puissance moyenne. Pour le
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Figure 6.11 – Gain de re´duction du PAPR en fonction de ΔE de la technique HSC, du
“clipping classique”, du “deep clipping” et du “smooth clipping”.
5 7.5 10 12.5 15
10−4
10−3
10−2
10−1
TEB The´orique (16-MAQ)
Technique HSC (p˜ = 0.5)
“Clipping” Classique [68, 69]
“Deep Clipping” [61]
“Smooth Clipping” [105]
T
au
x
d
’E
rr
eu
r
B
in
ai
re
(T
E
B
)
Eb/N0 [dB]
Figure 6.12 – Comparaison des TEB des techniques HSC, “clipping’ classique”, “deep
clipping” et “smooth clipping”.
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“clipping’ classique’, le“deep clipping” et le “smooth clipping”, le gain de re´duction du
PAPR (ΔPAPR) diminue avec ΔE et chute a` 0 dB au voisinage de ΔE  0 dB. Par
contre, le gain de re´duction du PAPR de la HSC est une fonction quasi-constante de ΔE.
En eﬀet, quelque soit la valeur de ΔE, le gain de re´duction ΔPAPR de la HSC est e´gal
a` 4.42 dB. Ce re´sultat caracte´ristique a` la HSC, permet a` la HSC de re´duire le PAPR de
4.42 dB sans varier la puissance moyenne il suﬃt pour cela de ﬁxer A√Px a` 0.45 dB comme
le montre les re´sultats de la Figure 6.9.
La Figure 6.12 compare le TEB des quatre techniques de “clipping and ﬁltering”. Elle
montre qu’elles de´gradent toutes les quatre le TEB du syste`me. La de´gradation du TEB
de la HSC est la plus importante des quatre. Comme on l’a vu plus haut, la de´gradation
du TEB dans la HSC est l’unique mais important inconve´nient de la technique. Cependant
cette de´gradation du TEB peut eˆtre ame´liore´e par des techniques de compensation (ou
soustraction) de bruit ge´ne´re´ dans la bande ou par des techniques de ﬁltrage du bruit dans
la bande.
5 La HSC a` base de “Tone Reservation” pour la re´duction
du PAPR
Dans cette section, nous proposons une nouvelle “Tone Reservation” (TR) dont le
“signal de re´duction” est calcule´ a` partir de la technique HSC. Il s’agit en fait d’une
transformation de la technique HSC de´veloppe´e dans la section pre´ce´dente en technique
TR.
5.1 Transformation de la HSC en TR
Dans le chapitre 4, nous avons propose´ de transformer toute technique de “distortions”
en technique TR graˆce a` un ﬁltrage ade´quat a` base de FFT/IFFT. L’inte´reˆt de transformer
une technique de re´duction du PAPR en technique TR est multiple.
• D’abord, les techniques TR sont des techniques “ajout de signal” faciles a` imple´menter
(de point de vue mate´riels),
• ensuite, lorsqu’elles utilisent les sous-porteuses “non-utilise´es” ou “nulles” des standards
pour porter le “signal de re´duction du PAPR”, elles sont a` compatibilite´ descendante.
• enﬁn, lorsqu’il s’agit de la transformation d’une technique de “distortions” en technique
TR, la complexite´ de la TR obtenue est faible ; de l’ordre de O (NiterNL log2 NL),
ou` Niter est le nombre total d’ite´rations dans la TR et NL est la taille des donne´es
nume´riques traite´es.
Comme on peut le constater, la HSC est une technique de “distortions” car elle est
re´gie par une fonction non-line´aire (la se´cante hyperbolique) qui agit sur l’amplitude des
signaux dans le but de re´duire le PAPR. En remplac¸ant le ﬁltre nume´rique OOB de la
HSC (Cf. Figure 6.7) par un ﬁltre “TR” (ﬁltre nume´rique aussi a` base de FFT/IFFT), le
nouveau syste`me obtenu est une TR que nous appelons “TR-HSC”.
Comme on a eu a` le faire dans le cas de la “TR-MGA” (de´crite dans le chapitre
pre´ce´dent), pour accroˆıtre le gain de re´duction de la technique, on peut faire intervenir un
processus d’ite´ration comme le montre la Figure 6.13.
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Figure 6.13 – Principe de re´duction du PAPR de la “TR-HSC”.
5.2 Algorithme et analyse de complexite´ de la “TR-HSC”
Dans cette section, nous donnons d’abord l’algorithme de re´duction du PAPR de la
“TR-HSC” et nous analysons ensuite sa complexite´.
(a) Etape d’initialisation :
Cette e´tape est exe´cute´e une fois. Elle consiste a` ﬁxer les parame`tres A et η de la
“TR-HSC”.
(b) Etape d’exe´cution :
(i) Calculer le signal OFDM temporel xn = rne
jφn . Initialiser x
(i)
n a` xn et ﬁxer i = 0.
(ii) Calculer le “signal additionnel” c
(i)
n en utilisant la relation (6.26).
Calculer le “signal additionnel” ﬁltre´ c
(i)
n aussi appele´ “signal de re´duction du
PAPR”en appliquant (4.46) qui est l’e´quation qui re´git le ﬁltrage “TR” (Cf.
section 7.2 du chapitre 4).
(iii) Mettre a` jour l’algorithme, c’est-a`-dire :
x(i+1)n = x
(i)
n + c˜
(i)
n .
(iv) Incre´menter i et aller a` l’e´tape (ii) si le nombre maximum Niter d’ite´rations
n’est pas atteint. Sinon, faire yn = x
(i)
n et arreˆter l’exe´cution.
Tout comme la “TR-MGA” de´crite au chapitre pre´ce`dent, la complexite´ de la “TR-
HSC” est principalement lie´e au couple (FFT/IFFT) qui sert de ﬁltre. Elle est e´value´e a`
O (NiterNL log2 NL) , ou` Niter est le nombre total d’ite´rations (Cf. section 7.4 du chapitre
4).
5.3 Analyse de performances de la “TR-HSC”
Dans cette section, nous e´valuons par simulation les performances de la “TR-HSC”
(re´duction du PAPR, DSP, variation de la puissance moyenne) dans un environnement
WLAN (IEEE 802.11 a/g). Les conditions de simulation sont celles donne´es par la table
4.1. Rappelons ne´amoins que dans la norme IEEE 802.11 a/g, il y a N = 64 sous-porteuses,
dont 52 sous-porteuses d’informations (48 sous-porteuses de donne´es et 4 pilots) et le
reste NR = 12 sont des sous-porteuses “nulles” ou “vides”. C’est donc ces NR = 12 sous-
porteuses “nulles” qui vont porter le “signal de re´duction du PAPR”. La conﬁguration
de l’emplacement des sous-porteuses “non-utilise´es” est celle de “Two-side Mapping” (Cf.
section 8.1 du chapitre 4).
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La Figure 6.14 montre l’inﬂuence du parame`tre η de la fonction de re´duction du PAPR
sur le gain ΔPAPR de re´duction du PAPR de la “TR-HSC”. Elle montre que la re´duction
du PAPR est sensible au parame`tre η et pour η = 6, le gain maximal de re´duction du
PAPR est atteint. Dans le reste de nos simulations, le parame`tre η sera ﬁxe´ a` 6.
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Figure 6.14 – Gain de re´duction du PAPR de la “TR-HSC” en fonction du parame`tre η
pour Niter = 5.
La Figure 6.15 montre la performance de re´duction du PAPR pour diﬀe´rentes ite´rations.
Comme on s’y attendait, le gain de re´duction du PAPR augmente avec le nombre d’ite´rations
Niter. Par exemple, a` 10−2 de la CCDF, le gain ΔPAPR de re´duction du PAPR est de 1.10
dB, 1.65 dB, 1.77 dB et 1.80 dB pour Niter = 1, 3, 5 et 10 respectivement. Cependant, le
gain de re´duction du PAPR converge a` partir de Niter ≥ 5 car d’apre`s les re´sultats de la
Figure 6.15, il y a pas de re´duction signiﬁcative du PAPR entre Niter = 5 et Niter = 10.
La Figure 6.16 montre la variation de la puissance moyenne de la “TR-HSC” en fonction
du parame`tre A pour Niter = 1, 3, 5 et 10. Elle montre que la variation de la puissance
moyenne est tre`s sensible a` Niter d’autant plus qu’elle augmente avec Niter. Comme le
parame`tre A controˆle la variation de la puissance moyenne sans inﬂuencer le gain de
re´duction du PAPR, on peut choisir a` Niter ﬁxe´, la valeur de A qui donne la plus faible
variation, c’est-a`-dire, A(opt) = argmin
A
ΔE.
La Figure 6.17 pre´sente les DSPs des signaux WLAN avant et apre`s re´duction du
PAPR par la “TR-HSC”. Elle montre que, quelque soit Niter, le spectre des signaux apre`s
re´duction du PAPR respecte les spe´ciﬁcations de transmission du standard. Comme cela a
e´te´ le cas dans la “TR-MGA”, le niveau de puissance des sous-porteuses de re´duction du
PAPR augmente avec Niter car le niveau de puissance du “signal de re´duction du PAPR”
croit avec le nombre total d’ite´rations Niter. Comme le “signal de re´duction du PAPR” est
porte´ par les sous-porteuses de re´duction du PAPR (qui sont place´es aux extre´mite´s du
standard dans le cas de la norme IEEE 802.11 a/g) alors e´videment le niveau de puissance
de ces sous-porteuses de re´duction du PAPR augmente.
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Figure 6.15 – Performance de re´duction du PAPR de la “TR-HSC” pour diﬀe´rentes
ite´rations Niter.
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Figure 6.16 – Variation de la puissance moyenne de la “TR-HSC” en fonction du
parame`tre A pour diﬀe´rentes ite´rations Niter.
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Dans la Figure 6.18, on ve´riﬁe bien que le TEB de la “TR-HSC” re´alise´ pour Niter = 5
co¨ıncide avec le TEB de re´fe´rence (le TEB the´orique). On peut d’ailleurs montrer que
quelque soit la valeur de Niter, le TEB de la “TR-HSC” co¨ıncide avec le TEB de re´fe´rence
car la “TR-HSC” est une technique TR qui utilise les sous-porteuses “non-utilise´es” des
standards pour porter le “signal de re´duction du PAPR”.
5.4 E´tude comparative de la “TR-HSC” avec la “TR-GP” et la “TR-
SOCP”
Dans cette section, nous comparons les performances de “TR-MGA” que nous avons
de´crit dans la section pre´ce´dente avec celles de la “TR-GP” et de la “TR-SOCP” dans un
contexte WLAN (base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g). Les techniques “TR-SOCP” [54]
et “TR-GP” [25] sont de´crites en annexe B du manuscrit.
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Figure 6.19 – Gain de re´duction du PAPR en fonction de ΔE de la “TR-HSC”, de la
“TR-GP” et de la “TR-SOCP”.
La Figure 6.19 compare le gain de re´duction du PAPR de la “TR-HSC”, de la “TR-
GP” et de la “TR-SOCP” en fonction de l’augmentation de la puissance moyenne. Elle
montre qu’en terme de re´duction du PAPR, la “TR-SOCP” est meilleure (∼ 2.0 et ∼ 3
dB de re´duction de plus que la “TR-GP” et la “TR-HSC” respectivement). Ce re´sultat
s’explique par le fait que la “TR-SOCP” est une TR optimale contrairement aux techniques
“TR-GP” et “TR-MGA” qui sont des techniques TR sous-optimales.
L’inconve´nient majeur de la “TR-SOCP” est sa complexite´ de calcul qui est tre`s e´leve´e
(elle est estime´e a` O (N2NRL), ou` N est le nombre de sous-porteuses du syste`me mul-
tiporteuses, NR est le nombre de sous-porteuses “non-utilise´es” et L est le taux de sur-
e´chantillonnage).
Pour de faibles augmentations de la puissance moyenne (ΔE ≤ 0.1 dB) et a` nombre
d’ite´rations Niter identique (c’est-a`-dire a` complexite´ de calcul identique), la “TR-HSC”
est plus performante que la “TR-GP”. Comme dans la pratique, on cherche des techniques
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qui re´duisent le PAPR avec ΔE  0 dB, alors la “TR-HSC” a` tout son inte´reˆt, car elle a
une complexite´ de calcul faible (comparativement a` la “TR-SOCP”) et en plus son gain
de re´duction du PAPR est une fonction quasi-constante de la variation de la puissance
moyenne.
La table de complexite´ donne´e ci-dessous montre que dans les conditions de re´alisation
de la Figure 6.19, la “TR-SOCP” est de loin la me´thode la plus complexe. Elle est 24 plus
complexe que la “TR-GP” et la “TR-HSC”.
“TR-HSC” “TR-GP” [25] “TR-SOCP” [54]
Complexite´ des trois techniques TR
O(NiterNL log2 NL) O(NiterNL log2 NL) O
(
N2NRL
)
Comparaison de complexite´s dans les conditions
de simulation de la Figure 6.19
O(4× 211) O(4× 211) O(96× 211)
Ou` NL : IFFT size=256 ;NR = 12 est le nombre de “sous-porteuses re´serve´es” et Niter
est le nombre d’ite´rations.
Table 6.3 – Tableau de comparaison de complexite´.
6 Conclusion
Dans ce chapitre, il a e´te´ question de re´duire le PAPR des signaux multiporteuses par la
fonction “se´cante hyperbolique”. Toutes les techniques de re´duction du PAPR (base´es sur
cette se´cante hyperbolique) propose´es sont des techniques “ajout de signal” a` compatibilite´
descendante. Ce chapitre a e´te´ organise´ en trois parties.
• Dans la premie`re partie du chapitre, nous avons d’abord de´crit le principe de re´duction
du PAPR via la “se´cante hyperbolique” en expliquant le me´canisme de re´duction du
PAPR de la “se´cante hyperbolique”, nous avons ensuite montre´ que la “se´cante hy-
perbolique” est re´gi par deux parame`tres η et A ; le parame`tre η controˆle son gain de
re´duction du PAPR tandis que le parame`tre A controˆle sa variation de la puissance
moyenne. Nous avons montre´ qu’un choix approprie´ du parame`tre A permettait de
re´duire le PAPR sans faire varier la puissance moyenne du signal a` transmettre. Nous
avons enﬁn caracte´rise´ the´oriquement les performances de la se´cante hyperbolique en
de´veloppant l’expression analytique de sa variation de puissance moyenne, de sa dis-
tribution du PAPR et de sa me´trique SNDR. Les de´veloppements the´oriques obtenus
ont e´te´ valide´s par la simulation. Ces re´sultats the´oriques et ceux obtenus par simu-
lation nous ont permis de constater que la “se´cante hyperbolique” (comme toutes les
techniques de “distorsions”) en re´duisant le PAPR ge´ne`re des distorsions IB et des
distorsions OOB. Les distorsions IB (ou bruit IB) sont la cause de la de´gradation du
TEB tandis que les distorsions OOB (ou bruit OOB) sont responsables de la remonte´e
des lobes secondaires.
• Dans la deuxie`me partie du chapitre, la technique “Hyperbolic Secant based Clipping”
(HSC) qui est une technique de “clipping and ﬁltering” dont le “clipping” est base´
sur la “se´cante hyperbolique” a e´te´ propose´e (son sche´ma de re´duction du PAPR a
e´te´ pre´sente´, son algorithme de re´duction du PAPR a e´te´ donne´, ses performances ont
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e´te´ e´value´es dans un contexte WLAN et sa complexite´ a e´te´ analyse´e). Elle permet
de re´duire le PAPR sans e´mission de bruit OOB. Cependant, elle de´grade de fac¸on
importante le TEB et rend le syste`me inutilisable dans la pratique. Les performances de
la technique HSC (re´duction du PAPR, variation de puissance moyenne et de´gradation
du TEB) ont d’ailleurs e´te´ compare´es avec celles du “clipping” classique [68, 69], du
“deep clipping” [61] et du “smooth clipping” [105].
• Dans la troisie`me partie du chapitre, nous avons propose´ la HSC a` base de “Tone
Reservation” (TR) abre´ge´e par “TR-HSC” qui est obtenue en transformant la HSC
en technique TR graˆce a` un ﬁltre nume´rique a` base de FFT/IFFT ade´quat. Les per-
formances (re´duction du PAPR, augmentation de la puissance moyenne et complexite´
d’exe´cution) ont e´te´ e´value´es et compare´es a` celles de la “TR-SOCP” [54] et de la
“TR-GP” [25] dans un contexte WLAN base´ sur la norme IEEE 802.11 a/g.
Les e´tudes comparatives ont montre´ que, la “TR-SOCP” qui est la plus eﬃcace des
trois en terme de re´duction de PAPR se trouve eˆtre la plus complexe. La comparaison
entre la “TR-HSC” et la “TR-GP” a montre´ que, a` complexite´ de calcul identique et
pour de faibles augmentations de la puissance moyenne (ΔE ≤ 0.1 dB), la “TR-HSC”
est la plus performante. Comme on est a` la recherche de technique “ajout de signal” a`
compatibilite´ descendante avec le moins de variation de la puissance moyenne, alors la
“TR-HSC” a` tout son inte´reˆt, car elle a une complexite´ de calcul faible (comparative-
ment a` la “TR-SOCP”) et en plus elle permet de re´duire le PAPR (d’environ 1.5 dB)
presque sans variation de la puissance moyenne.
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Conclusion ge´ne´rale
Dans cette the`se, nous avons essaye´ de fournir des re´ponses a` la proble´matique de
l’antagonisme entre la line´arite´ et le rendement e´nerge´tique pour des ampliﬁcateurs de
puissance, dans le contexte des communications radio haut de´bit et large bande ve´hicule´es
au moyen de modulations multiporteuses de type OFDM.
En eﬀet, l’OFDM qui est une technique de modulation multiporteuses sophistique´e a
fait ses preuves dans le domaine de la communication haut de´bit permettant aux technolo-
gies actuelles d’atteindre un de´bit de transmission e´leve´. Elle est utilise´e dans la plupart des
standards de communication. Un des principaux inconve´nients de la modulation OFDM
est le fort PAPR des signaux qui en re´sultent. Cette caracte´ristique rend les signaux OFDM
tre`s sensibles aux non-line´arite´s des composants analogiques, en particulier celles des am-
pliﬁcateurs de puissance. Car pour un rendement e´leve´, l’ampliﬁcateur de puissance doit
fonctionner dans une zone dite non-line´aire (ou de saturation), or c’est dans cette zone
que se pre´sentent les non-line´arite´s de l’ampliﬁcateur, sources de distorsions des signaux a`
transmettre. Ces eﬀets sont d’autant plus geˆnants que les signaux a` ampliﬁer sont a` fort
PAPR.
Cette the`se se situe donc dans la proble´matique d’une ampliﬁcation (a` rendement
e´leve´) de signaux a` fort PAPR.
Pour re´pondre a` cette proble´matique, nous nous sommes penche´ en premier lieu (dans
le chapitre 1) a` de´crire les proce´de´s de modulation OFDM et a` analyser ensuite le PAPR des
signaux OFDM. Il s’est ave´re´ que l’OFDM a un fort PAPR qui augmente avec le nombre
de sous-porteuses. Par la suite, la compre´hension du fonctionnement de l’ampliﬁcateur de
puissance RF nous a paru essentiel dans la recherche de solutions au proble`me ampliﬁcation
(a` rendement e´leve´) des signaux a` fort PAPR. Pour cette raison, dans le chapitre 2 de la
the`se, nous avons traite´ des ge´ne´ralite´s sur l’ampliﬁcateur de puissance, nous avons analyse´
les eﬀets de l’ampliﬁcation de signaux a` enveloppe non constante (de type OFDM). De
cet analyse, le besoin de re´duction du PAPR s’est impose´.
Un ample parcours sur les techniques de re´duction du PAPR a e´te´ propose´ dans le
chapitre 3. Nous avons proﬁte´ de l’occasion pour proposer une extension de la classiﬁcation
des techniques de re´duction du PAPR a` l’e´mission publie´e par Y. Louet et J. Palicot
dans [2]. Dans cette nouvelle classiﬁcation, les techniques de re´duction du PAPR dites de
“distorsions” sont conside´re´es comme des techniques “ajout de signal”.
Parmi toutes les techniques de re´duction du PAPR connues de la litte´rature, les tech-
niques de re´duction du PAPR de type “ajout de signal” a` compatibilite´ descendante sus-
171
CONCLUSION GE´NE´RALE ET PERSPECTIVES
citent beaucoup d’inte´reˆts pour les ope´rateurs et les acteurs des technologies mobiles pour
les raisons suivantes :
• elles sont simples a` imple´menter et satisfont les principales contraintes (consommation
et inte´gration) d’un syste`me embarque´.
• comme elles sont a` compatibilite´ descendante, le re´cepteur reste transparent a` la nature
du traitement(de re´duction du PAPR) re´alise´ en e´mission. Et pour les ope´rateurs et les
acteurs des technologies mobiles, cela leur permet de proposer des e´metteurs incorpo-
rant des techniques de re´duction du PAPR sans modiﬁer les re´cepteurs existants.
Dans le chapitre 4, nous nous sommes donc penche´s sur les techniques “ajout de signal”
de re´duction du PAPR a` compatibilite´ descendante et plus particulie`rement celles qui sont
dites de “distorsions”. Dans ce chapitre plusieurs contributions ont e´te´ apporte´es.
Tout d’abord, nous avons montre´ graˆce a` la de´composition de Bussgang que toute
technique de re´duction du PAPR de “distorsions” e´tait une technique de re´duction du
PAPR de type “ajout de signal”. Ce re´sultat nous a permis de proposer une extension de
la classiﬁcation propose´e par Y. Louet et J. Palicot dans [2]. Dans cette extension, toutes
les techniques de “distorsions” sont conside´re´es comme des techniques “ajout de signal”.
Par la suite, nous avons caracte´rise´ analytiquement les performances de ces techniques
dites de “distorsions” en menant une e´tude the´orique de la variation de la puissance
moyenne, de la distribution du PAPR du signal apre`s re´duction du PAPR et de la me´trique
SNDR (Signal-to-Noise and Distortion Ratio) de ces techniques dites de “distorsions”.
Aussi, nous avons montre´, par une e´tude du signal de re´duction du PAPR, que dans
les techniques de distorsions, le signal de re´duction du PAPR introduisait implicitement
des distorsions a` l’inte´rieur (bruit IB) et des distorsions a` l’exte´rieur (bruit OOB) de la
bande du signal dont on veut re´duire le PAPR. Ces distorsions IB et OOB de´gradent
incontestablement la qualite´ de la transmission. Par la suite, nous avons propose´ deux
types de ﬁltrage nume´rique a` base de FFT/IFFT qui permettent de supprimer les distor-
sions IB et/ou OOB. L’action combine´e des deux ﬁltres nous a permis de de´ﬁnir un ﬁltre
nume´rique a` base de FFT/IFFT appele´ ﬁltre “Tone reservation” (TR). Ce dernier permet
de transformer toute technique de “‘distorsions” en technique TR. L’avantage d’une telle
transformation permet non seulement de garantir la non-de´gradation du TEB du syste`me
mais aussi d’avoir des techniques TR a` faible complexite´ de calcul.
Dans un contexte de re´duction du PAPR par transformation des techniques de “distor-
sions” en TR, nous avons e´tudie´ l’inﬂuence du nombre NR des sous-porteuses de re´duction
du PAPR et l’inﬂuence de l’emplacement de ces sous-porteuses de re´duction du PAPR sur
les performances du syste`me (gain en PAPR et la variation de la puissance moyenne). Les
re´sultats de simulation ont montre´ que, la conﬁguration du “Two-side Mapping” e´tait la
conﬁguration qui donnait le plus de gain de re´duction du PAPR parmi les quatre conﬁgu-
rations que nous avons e´tudie´es. Aussi, il s’est ave´re´ que, le gain de re´duction du PAPR
augmentait avec le nombre NR de sous-porteuses de re´duction du PAPR quelque soit la
conﬁguration utilise´e.
Il est important de souligner que la contribution principale de cette the`se a e´te´ l’e´tude
des techniques de re´duction du PAPR dites de “distorsions” mene´e dans le chapitre 4.
Cette contribution, nous a d’ailleurs permis de de´velopper de nouvelles techniques “ajout
de signal” a` compatibilite´ descendante qui ont fait l’objet des chapitres 5 et 6.
En eﬀet, dans le chapitre 5, nous avons propose´ la MGC [134, 140], la MGA [126] et
la “TR-MGA” [138] qui sont toutes les trois des techniques “ajout de signal” de re´duction
du PAPR a` compatibilite´ descendante. Apre`s une e´tude the´orique des performances de la
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MGC [135, 136] qui nous a permis de mettre en e´vidence les limites de la MGC, nous avons
propose´ la MGA [126] qui est inspire´e de la MGC. Elle permet de limiter les inconve´nients
de la MGC. C’est ainsi que nous avons eu a` montrer que contrairement a` la MGC qui
de´grade le TEB du syste`me, la MGA ne le de´gradait pas. Cependant, comme la MGA
ne controˆle pas les remonte´es spectrales OOB lie´es aux distorsions qui peuvent eˆtre un
obstacle a` la transmission, nous avons propose´ par la suite, la “TR-MGA” [138] qui est la
transformation de la MGA en technique TR par un ﬁltrage nume´rique a` base de FFT/IFFT
ade´quat.
Dans le chapitre 6, nous avons propose´ la HSC et la “TR-HSC” [141] qui sont des
techniques “ajout de signal” de re´duction du PAPR a` compatibilite´ descendante dont les
principes de re´duction du PAPR sont base´s sur la fonction “se´cante hyperbolique”. Dans
la HSC, la “se´cante hyperbolique” est utilise´e comme fonction d’e´creˆtage de l’amplitude
des signaux. Elle permet de re´duire le PAPR sans e´mission de bruit OOB. Cependant, elle
de´grade de fac¸on importante le TEB du syste`me et rend le syste`me inutilisable dans la
pratique. Quant a` la “TR-HSC”, elle est la transformation de la HSC en technique TR.
Graˆce a` cette transformation, la “TR-HSC” ne de´grade pas le TEB du syste`me et reste une
technique qui peut eˆtre imple´mente´e pour des syste`mes de transmission existants ou futurs
car elle est a` compatibilite´ descendante et a` une complexite´ de calcul faible contrairement
a` d’autres techniques de meˆme cate´gorie comme la “TR-SOCP” de´crite en annexe B du
manuscrit.
Perspectives
Ces travaux de recherche mene´s pendant ces trois anne´es de the`se nous ont permis de
de´gager des pistes qui me´ritent d’eˆtre poursuivies.
• Dans le chapitre 4 de la the`se, nous avons propose´ un ﬁltrage “TR” a` base de FFT/IFFT
qui permet de transformer toute technique de “distorsions” en TR. La complexite´ de
la TR re´sultant a e´te´ e´value´e a` O (NiterNL log2 NL), ou` NL est la taille des donne´es
nume´riques traite´es et Niter est le nombre total d’ite´rations. Il est possible et il se-
rait souhaitable, en exploitant les proprie´te´s des ope´rations FFT/IFFT, de re´duire la
complexite´ de la TR obtenue a` O (NiterNL). Dans ce cas la transformation en TR
sera encore moins complexe et sera encore plus adapte´e aux contraintes des syste`mes
embarque´s.
• Il serait souhaitable de proposer dans la continuite´ de nos travaux une solution optimale
a` la transformation des techniques de “distorsions” en TR. En eﬀet, comme on a eu a`
le montrer dans la the`se (Cf. section 3.1 du chapitre 4), les techniques de re´duction du
PAPR dites de “distorsions” sont caracte´rise´es par une fonction de re´duction du PAPR
f [.] de type non-line´aire qui agit sur l’amplitude des signaux aﬁn de re´duire leur PAPR.
Il serait inte´ressant de trouver la fonction de re´duction du PAPR optimale fopt [.] dont
la transformation en technique TR donne le plus de gain de re´duction du PAPR en
peu d’ite´rations. En somme, cela revient a` proposer une technique TR (sous-optimale)
a` faible complexite´ de calcul et qui converge rapidement vers le maximum de gain de
re´duction du PAPR.
• Un autre chantier s’inscrivant dans la poursuite de nos travaux serait de mener une
e´tude the´orique comple`te (variation de puissance moyenne du signal a` transmettre,
distribution du PAPR, distorsions ge´ne´re´es a` travers une caracte´risation de la me´trique
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SNDR) des techniques de “distorsions. En eﬀet, dans cette the`se, les de´veloppements
the´oriques propose´s ne tiennent pas compte des ﬁltrages (IB et/ou OOB) qui font
partie inte´grante des techniques. Il serait inte´ressant de pouvoir e´valuer the´oriquement
les performances re´elles des techniques en vue d’une optimisation de leurs performances.
• Il serait aussi inte´ressant dans le cadre de la poursuite de nos travaux, de jumeler nos
propositions de techniques de re´ductions du PAPR avec une me´thode de line´arisation
ou d’ampliﬁcation e´quivalente. Nous pensons en particulier a` une me´thode de pre´-
distorsion adaptative avec prise en compte de l’eﬀet me´moire de l’ampliﬁcateur.
• Dans un court et moyen terme, il serait inte´ressant de pouvoir appliquer nos proposi-
tions de techniques de re´ductions du PAPR dans un contexte de Radio Logicielle (RL),
c’est-a`-dire, dans un contexte de signaux multi-standards, multi-modulations.
• Dans un long terme, il serait inte´ressant de proposer un “mapping” dans un contexte
“Tone Reservation” (TR) qui permet de cre´er simultane´ment les signaux a` enveloppe
non constante (de type OFDM ou de type RL au sens large) et les signaux de re´duction
du PAPR associe´. Un tel “mapping” permettra d’e´viter toute complexite´ additionnelle
lie´e a` la re´duction du PAPR et sera a` compatibilite´ descendante avec les syste`mes
existants.
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Annexe A
Quelques E´lements de Probabilite´s
1 Introduction
Dans cet annexe, nous de´taillerons le calcul de quelques e´le´ments de probabilite´s qui
ont servi a` caracte´riser the´oriquement les performances de la “Me´thode Ge´ome´trique Clas-
sique” (MGC) de re´duction du PAPR (Cf. section 4 du chapitre B).
D’apre`s l’e´quation (5.14), |yn| = |gθn (rn)|, ou` rn est l’enveloppe complexe d’un signal
OFDM bande de base, |yn| est l’amplitude de signal re´sultant (de PAPR re´duit) et gθn (.)
est la fonction re´elle de parame`tre θn de´ﬁnie par la relation (5.15). Du fait que gθn (.) est
une fonction re´elle et du fait que rn est une variable ale´atoire i.i.d., on de´duit que |yn| est
aussi une variable ale´atoire i.i.d.
Dans la suite de cet appendice, nous allons de´tailler le calcul des expressions de
Pr
[
|gθn (r)| ≤
√
ψ˜Py,θn
]
, de Py,θn = E
[
|gθn (r)|2
]
et de Rr,gθn (r) = E [r∗ngθn (r)].
2 Calcul de Pr
[
|gθn (r)| ≤
√
ψ˜Py,θn
]
Supposons S0 = Pr {rn ≤ A} et S1 = Pr {rn > A}. D’apre`s la loi des probabilite´s
totales, on peut e´crire :
Pr
{
|gθn (r)| ≤
√
ψ˜Py,θn
}
= S˜0S0 + S˜1S1, (A.1)
ou` S˜0 = Pr
{
|gθn (rn)| ≤
√
ψ˜Py,θn
/
rn ≤ A
}
et S˜1 = Pr
{
|gθn (rn)| ≤
√
ψ˜Py ()
/
rn > A
}
.
2.1 Expression de S˜0
Si rn ≤ A, alors l’amplitude du signal re´sultant est e´gal a` celui du signal OFDM,
c’est-a`-dire, |gθn (rn)| = rn. Dans ces conditions, S˜0 s’ exprime de la fac¸on suivante :
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S˜0 = 1S0 Pr
[
|gθn (rn)| ≤
√
ψ˜Py (θn), rn ≤ A
]
=
1
S0 Pr
[
rn ≤
√
ψ˜Py,θn
]
.1
ψ˜≤ A2
Py,θn
+ 1
ψ˜> A
2
Py,θn
(A.2)
2.2 Expression de S˜1
Si rn > A, l’amplitude du signal re´sultant s’e´crit |gθn (rn)| =
∣∣rn + (A− rn) ejθn∣∣. Et
S˜1 s’exprime par :
S˜1 = 1S1 Pr
{
|gθn (rn)| >
√
ψ˜Py,θn , rn > A
}
. (A.3)
Re´soudre l’ine´quation |gθn (rn)| ≤
√
ψ˜Py,θn me`ne a` r−ψ˜,θn ≤ rn ≤ r
+
ψ˜,θn
, ou` r−
ψ˜,θn
et r+
ψ˜,θn
sont les solutions de l’e´quation |gθ (rn)| =
√
ψ˜Py,θn et sont donne´es par la relation (A.4).
r−
ψ˜,θn
=
A
2
− 1
2
⎡
⎣A2 +
(
ψ˜Py,θn −A2
)
1− cos θn
⎤
⎦
1
2
r+
ψ˜,θn
=
A
2
+
1
2
⎡
⎣A2 +
(
ψ˜Py,θn −A2
)
1− cos θn
⎤
⎦
1
2
(A.4)
Comme, r−
ψ˜,θn
≤ A ≤ r+
ψ˜,θn
, alors
Pr
[
|gθn (rn)| ≤
√
ψ˜Py,θn , rn > A
]
= Pr
[
A < rn ≤ r+ψ˜,θn
]
.1
ψ˜> A
2
Py,θn
=
(
Pr
[
rn ≤ r+ψ˜,θn
]
− S0
)
.1
ψ˜> A
2
Py,θn
(A.5)
Par conse´quent, S˜1 peut eˆtre e´crit de la fac¸on suivante :
S˜1 = 1S1
(
Pr
[
rn ≤ r+ψ˜,θn
]
− S0
)
.1
ψ˜> A
2
Py,θn
. (A.6)
2.3 Expression de Pr
[
|gθn (r)| ≤
√
ψ˜Py,θn
]
En substituant les e´quations (A.2) et (A.6) dans la relation (A.1), nous obtenons :
Pr
[
|gθn (r)| ≤
√
ψ˜Py,θn
]
= Pr
[
rn ≤
√
ψ˜Py,θn
]
.1
ψ˜≤ A2
Py,θn
+ Pr
[
rn ≤ r+ψ˜,θn
]
.1
ψ˜> A
2
Py,θn
(A.7)
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Comme rn est une variable ale´atoire de Rayleigh i.i.d dont la fonction densite´ de
probabilite´ est donne´e par l’e´quation (5.16), alors Pr [rn ≤ τ ] = 1 − e−
τ2
Px . La relation
(A.7) devient alors :
Pr
[
|gθn (r)| ≤
√
ψ˜Py,θn
]
=
[
1− e−ψ˜
Py,θn
Px
]
.1
ψ˜≤ A2
Py,θn
+
⎡
⎣1− e−
(
r
+
ψ˜,θn
)2
Px
⎤
⎦ .1
ψ˜> A
2
Py,θn
= 1−
⎡
⎣e−ψ˜Py,θnPx .1
ψ˜≤ A2
Py,θn
+ e−
(
r
+
ψ˜,θn
)2
Px .1
ψ˜> A
2
Py,θn
⎤
⎦
(A.8)
3 Calcul de Py,θn
La probabilite´ Py,θn est de´ﬁni par :
Py,θn = E
[
|gθn (r)|2
]
=
∞∫
0
|gθn (r)|2 p (r)dr, (A.9)
ou` gθn (r) est la fonction re´elle de parame`tre θn de´ﬁnie par la relation (5.15) et p (r) est
la fonction densite´ de probabilite´ de la variable ale´atoire rn donne´e par l’e´quation (5.16).
SoitR1 etR2 les expressions de´ﬁnies respectivement par les e´quations (A.10) et (A.11).
R1 Δ=
A∫
0
r2p (r) dr =
[
1− e−A
2
Px − A
2
Px e
−A2
Px
]
.Px, (A.10)
R2 Δ=
∞∫
A
Ap (r) rdr =
[
A2
Px e
−A2
Px +
A√Px
Q
(√
2
A√Px
)]
.Px, (A.11)
ou` Q (.) est la fonction d’erreur comple´mentaire de´ﬁnie par :
Q (x)
Δ
=
1√
2π
∞∫
x
e−
τ2
2 dτ. (A.12)
En de´veloppant l’e´quation (A.9), nous montrons que Py,θn s’exprime en fonction de
R1 et R2 de la fac¸on suivante :
Py,θn = R1 +A2e−
A2
Px + 2 (1− cos θn) [Px − (R1 +R2)] . (A.13)
En substituant les e´quations (A.10) et (A.11) dans (A.13), nous obtenons :
Py,θn =
[
1− e−A
2
Px
]
Px + 2 (1− cos θn)
[
e−
A2
Px +
A√Px
Q
(√
2
A√Px
)]
Px. (A.14)
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4 Calcul de Rr,gθn(r)
Dans cette partie, il s’agit de calculer la covariance Rr,gθn (r) des variables ale´atoires rn
et gθn (r), ou` gθn (r) est la fonction re´elle de parame`tre θn de´ﬁnie par la relation (5.15).
La covariance Rr,|gθn (r)| des variables ale´atoires rn et gθn (r) est exprime´e par :
Rr,gθn (r) = E [r∗ngθn (r)] =
∞∫
0
r∗ngθ (r) p (r)dr
= Px + [(R1 +R2)− Px] ejθn .
(A.15)
En substituant les e´quations (A.10) et (A.11) dans (A.15), nous obtenons :
Rr,gθn (r) = E [r∗ngθn (r)]
=
(
1 +
[
e−
A2
Px +
A√Px
Q
(√
2
A√Px
)]
ejθn
)
Px.
(A.16)
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Annexe B
Description de´taille´e de quelques
techniques “ajout de signal” de
re´duction du PAPR
Dans le chapitre 3, nous avons e´tabli un e´tat de l’art tre`s bref des techniques de
re´duction du PAPR a` l’e´mission. Tout au long de la the`se, nous nous sommes inte´resse´s
aux techniques “ajout de signal” de re´duction du PAPR a` compatibilite´ descendante.
Dans cet annexe, nous de´crivons de fac¸on de´taille´e quelques techniques “ajout de si-
gnal” de re´duction du PAPR a` compatibilite´ descendante de la litte´rature car dans la
the`se, nous nous sommes souvent compare´s a` ces techniques.
Ce sont principalement :
• La “TR-SOCP” qui est une imple´mentation de la “Tone Reservation” (TR) via la
me´thode du SOCP. Elle a e´te´ propose´e par S. Zabre´ dans sa the`se de doctorat [54].
• La “TR-GP” qui est la TR imple´mente´e via l’algorithme du “Gradient-Project” pro-
pose´e par S. Litsyn dans [25].
• La technique “ACE-SGP” pour “Active Constellation Extension” (ACE) via l’algo-
rithme du “Smart Gradient-Project” (SGP) qui est une technique ACE imple´mente´e a`
l’aide de l’algorithme SGP . Elle a e´te´ propose´e par B.S. Krongold et D.L. Jones dans
[63].
• Le “clipping” classique [68, 69], le “deep clipping” [61] pour e´creˆtage profond et le
“smooth clipping” [105] pour e´creˆtage “doux” ou “lisse” qui sont toutes les trois des
techniques de “clipping and ﬁltering”.
Dans la section 5.3 du chapitre de la the`se, nous avons compare´ les performances de la
“TR-GP” et de la “TR-SOCP” avec celles de la “TR-MGA” qui est une nouvelle technique
TR que nous avons propose´e. Cette e´tude comparative a fait l’objet de publication dans
[138]. Les re´sultats de comparaison des performances des trois techniques de “clipping and
ﬁltering” propose´s dans cet annexe ont fait e´galement l’objet de publication dans [142].
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Chapitre B. Description de´taille´e de quelques techniques “ajout de signal” de
re´duction du PAPR
1 “Tone Reservation” via le “Second Order Cone Program-
ming” (SOCP)
1.1 Introduction
Dans sa the`se de doctorat [54], S. Zabre´ a propose´ d’imple´menter la “Tone Reservation”
(TR) a` l’aide du “Second Order Cone Programming” (SOCP) pour re´duire le PAPR des
signaux OFDM.
Dans [143], B. Rihawi proposa une extension de la me´thode “Tone Reservation” a`
l’aide de SOCP pour les syste`mes MIMO-OFDM a` deux antennes base´s sur un sche´ma
d’Alamouti. L’ide´e est d’appliquer la TR a` l’aide de SOCP sur chacune des branches du
MIMO-OFDM.
Dans cette partie nous rappelons les principes de base de la TR imple´mente´e via le
SOCP car nous allons souvent nous comparer a` cette technique. Le lecteur qui veut plus de
de´tails par rapport a` cette technique peut se re´fe´rer a` la the`se de S. Zabre´ pre´ce´demment
cite´e.
1.2 Le “Second Order Cone Programming” (SOCP)
Le SOCP est un proble`me d’optimisation convexe dont la fonction couˆt est line´aire
et les contraintes ine´galite´s sont des coˆnes de second ordre ou coˆne de Lorentz [107]. La
forme ge´ne´rale d’un SOCP est donne´e par la relation (B.1) ci-dessous :
Min fTx
sous
contrainte :
{ ‖Aix+ bi‖ ≤ cTi x + di ou` i = 1, · · · ,m
Fx = g
(B.1)
ou` x ∈ Rn est la variable d’optimisation, et les parame`tres du proble`me sont f ∈ Rn,
Ai ∈ Rni×n, b ∈ Rni , ci ∈ Rni×n, di ∈ R, F ∈ Rp×n et g ∈ Rp.
La contrainte d’ine´galite´ ‖Aix+ bi‖ ≤ cTi x+ di est appele´e contrainte coˆne de second
ordre. Lorsque ni = 1 pour i = 1, · · · ,m, le SOCP se re´sume dans ce cas a` une Program-
mation Line´aire (PL).
Il est e´galement facile de constater que lorsque tous les ci = 0 alors la contrainte coˆne
de second ordre devient ‖Aix + bi‖ ≤ di, le SOCP est dans ce cas a` une Programmation
Line´aire sous Contrainte Quadratique.
Il y a des exemples de proble`mes d’optimisation convexes qui peuvent se formuler
comme un SOCP. On peut citer entre autre le “Quadratic Programs with Quadratic
Constraints” (QPQC), le proble`me de minimisation de sommes de normes, le proble`me
de minimisation de maximum de normes, etc. De nombreux proble`mes de traitement du
signal sont en eﬀet des proble`mes qui requie`rent la minimisation d’un max de normes qui
peuvent eˆtre formule´s comme des proble`mes SOCP.
1.3 Principe de la “Tone Reservation” a` l’aide de SOCP
La “Tone Reservation” est une technique de la classe de techniques dites “ajout de
signal”. Elle a e´te´ la premie`re technique de re´duction du PAPR a eˆtre mode´lise´e sous
forme de proble`me d’optimisation convexe (Cf. Chapitre 3 ou [54]).
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Donne´es de re´duction du PAPR
X
C
X+C
Porteuses de donne´es
Porteuses “non-utilise´es” ou “nulles”
Figure B.1 – Exemple du standard IEEE 802.11 a/g, N = 64 porteuses, 48 porteuses de
donne´es, 4 porteuses pilotes et NR = 12 porteuses non-utilise´es.
Le principe de la “Tone Reservation” a` l’aide de SOCP est illustre´ par la Figure B.1.
Le signal ajoute´ s’eﬀectue dans le domaine fre´quentiel.
Dans le cas de la norme IEEE 802.11 a/g par exemple seules les NR = 12 porteuses
non-utilise´es sont utilise´es pour porter le signal de re´duction du PAPR.
Conside´rons le proble`me de minimisation du PAPR propose´ par J. Tellado. Cet proble`me
de minimisation (Cf. la section 6.2 du chapitre 3) qui est donne´e par la relation (3.15) est un
proble`me d’optimisation convexe de variable Cˆ qui peut se mettre sous forme d’e´pigraphe
comme le montre les relations (B.2) et (B.3).
Min t
sous
contrainte :
∥∥∥x+ QˆCˆ∥∥∥
∞
≤ t
. (B.2)
En posant qˆligk la k-ie`me ligne de la matrice Qˆ, la relation (B.2) peut se ree´crire :
Min t
sous
contrainte :
∥∥∥xk + qˆligk Cˆ∥∥∥∞ ≤ t, ou` 0 ≤ k ≤ NL− 1
. (B.3)
Le proble`me de re´duction du PAPR pose´ par J. Tellado et mode´lise´ par sa forme
d’e´pigraphe comme le montre la relation (B.3) peut eˆtre mis sous forme SOCP, c’est-a`-
dire,
Min F TY
sous
contrainte :
{ ‖AkY +Hk‖ ≤ ETk Y + gk
k = 0, · · · , NL− 1
(B.4)
Avec :
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• Ak =
[
Zi0 (k) · · · ZiR−1 (k) 0
] ∈ R2×(2NR+1),
ou` Zir (k) =
[
cosϕir (k) − sinϕir (k)
sinϕir (k) cosϕir (k)
]
et ϕir (n) = 2π
irn
N
• Hk =
[ e {xk}
m {xk}
]
∈ R2,
• ETk =
[
0 0 · · · 0 1 ] ∈ R(2NR+1),
• F Tk =
[
0 0 · · · 0 1 ] ∈ R(2NR+1),
• gk = 0 ∈ R,
• Y =
⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
Crei0
Cimi0
...
CreiNR
CimiNR
t
⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
∈ R(2NR+1)×1,
ou` Creir = e {Cir} et Cimir = m {Cir} .
(B.5)
Ainsi, avec cette mode´lisation du proble`me de re´duction du PAPR sous forme d’un
proble`me SOCP, on peut diminuer le PAPR de tout signal OFDM (bande de base complexe
ou re´elle).
La technique TR est une technique “ajout de signal”, un des inconve´nients des tech-
niques “ajout de signal” est la variation de la puissance moyenne du signal a` transmettre.
La variation de la puissance moyenne dans le cas de la TR se traduit par une augmentation
de la puissance moyenne du signal a` transmettre. Dans la mode´lisation de la TR a` l’aide
du SOCP propose´e par la relation ci-dessus (B.4) aucune minimisation de la variation de
la puissance moyenne n’est prise en compte. Il va de soit que avec cette formulation de
la TR via le SOCP (B.4), le PAPR sera re´duit mais avec une variation incontroˆle´e de la
puissance moyenne.
Ainsi donc, dans sa the`se de doctorat [54], S. Zabre´ a propose´ de formuler le proble`me
de minimisation de la TR a` l’aide du SOCP avec un controˆle de la variation de la puissance
moyenne. En d’autre terme, il cherche a` re´duire le PAPR mais avec une contrainte sur la
variation de la puissance moyenne( a` savoir que la variation de la puissance moyenne doit
eˆtre la plus faible possible).
La forme de l’e´pigraphe du proble`me de minimisation de la TR a` l’aide du SOCP avec
contrainte sur la puissance moyenne du signal a` transmettre s’e´crit :
Min t
sous
contrainte :
⎧⎨
⎩
∣∣∣xk + qˆligk Cˆ∣∣∣ ≤ t, ou` 0 ≤ k ≤ NL− 1∥∥∥xk + qˆligk Cˆ∥∥∥ ≤ √λK ,
(B.6)
ou` K est une constante donne´e qui s’e´crit : K = NL. ‖x‖.
La formulation ci-dessus peut eˆtre mise sous forme SOCP. Cette nouvelle forme de TR
a` l’aide de SOCP qui met une contrainte sur la variation de la puissance moyenne du signal
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a` transmettre est appele´e “C-SOCP” par S. Zabre´. Nous allons reprendre cette appellation
de “C-SOCP” dans notre manuscrit car nous allons tre`s souvent nous comparer a` cette
nouvelle imple´mentation de la TR via le “C-SOCP”.
1.4 Complexite´ de la “Tone Reservation” a` l’aide du SOCP
Le proble`me d’optimisation SOCP est solutionne´ par des me´thodes de points inte´rieurs
comme le SeDuMi ou le SDPT3 [144]. Ce proble`me est la minimisation de la norme-∞ qui
avec quelques astuces est transforme´ en proble`me de programmation line´aire. Comme la
programmation line´aire est un cas particulier d’optimisation convexe, sa solution pourrait
eˆtre trouve´e par SOCP.
L’analyse de complexite´ des me´thodes de points inte´rieurs est tre`s complexe et ne´cessite
une connaissance profonde et rigoureuse du domaine de l’optimisation. Toutefois, dans
[107], S. Boyd et L. Vandenberghe ont montre´ que la complexite´ de la me´thode SOCP peut
eˆtre approxime´e a` O (N2NRL), ou` N est le nombre de sous-porteuses du symbole OFDM,
NR est le nombre de “sous-porteuses re´serve´es” et L est le facteur de sur-e´chantillonnage.
1.5 Avantages et incontinents de la TR a` l’aide du SOCP
La TR a` l’aide du SOCP a tous les avantages d’une me´thode TR c’est-a`-dire, qu’elle est
a` compatibilite´ descendante (puisse qu’elle utilise les porteuses “nulles” ou “non-utilise´es”
des standards pour porter le “signal de re´duction du PAPR”), elle ne de´grade pas le TEB,
elle n’a pas besoin d’information de bord pour rendre l’ope´ration de re´duction du PAPR
transparente pour la de´modulation. L’avantage particulie`re de la TR a` l’aide du SOCP est
qu’elle fournit le “signal de re´duction du PAPR” optimal ; il va de soit qu’elle a un gain
de re´duction du PAPR e´leve´.
La TR a` l’aide du SOCP comme toutes les TR augmente la puissance moyenne du
signal transmit qui va indubitablement de´grader les performances de la transmission. L’in-
conve´nient particulier de la TR a` l’aide du SOCP est sa complexite´ de calcul assez e´leve´
qui fait d’elle une technique loin d’eˆtre imple´mentable pour des syste`mes temps re´el.
2 “Tone Reservation” via le “Gradient-Project” (GP)
2.1 Introduction
La TR optimale est un proble`me d’optimisation QPQC qui admet une solution opti-
male [21, 54]. Cette solution optimale a cependant une complexite´ de calcul tre`s e´leve´e.
Dans la TR a` l’aide du SOCP (Cf. §1), la solution optimale au proble`me d’optimisation
QPQC est obtenue par la me´thode SOCP[107] dont la complexite´ de calcul est approche´e
a` O (N2NRL). Dans l’optique de re´duire cette complexite´ de calcul assez e´leve´e, des al-
gorithmes a` complexite´ de calcul faible ont e´te´ propose´es. Cependant ces algorithmes a`
complexite´ de calcul faible proposent le plus souvent des TR sous-optimales qui oﬀrent
des gains de re´duction du PAPR qui sont relativement faibles par rapport au gain de la
TR optimale.
L’algorithme du gradient [21, 25, 145] est de loin le plus utilise´ des algorithmes a`
complexite´ de calcul faible comme alternative a` la TR optimale. Dans sa the`se de doctorat
[21], J. Tellado a propose´ une multitude d’algorithmes a` complexite´ de calcul faible pour
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la TR. On peut citer l’algorithme du Gradient qui peut eˆtre imple´mente´ dans le domaine
fre´quentiel ou directement dans le domaine temporel.
Dans [139], S.E. Park, S.R. Yun et J.Y. Kim ont propose´ d’imple´menter la TR via l’al-
gorithme du Gradient dans le domaine temporel pour la re´duction du PAPR des syste`mes
WIMAX (IEEE 802.16 e) tandis que dans [25, 145] il est propose´ une imple´mentation de
l’algorithme du Gradient dans le domaine fre´quentiel.
Ici, nous allons nous focaliser sur la TR imple´mente´e via le “Gradient-Project” que nous
abre´gerons par “TR-GP” propose´e par S. Litsyn dans son livre [25]. Cet imple´mentation
de l’algorithme du Gradient est faite dans le domaine fre´quentiel.
2.2 Principe de la technique “TR-GP”
La technique “TR-GP” [25] est une solution sous-optimale a` la relation (3.13) qui
consiste a` trouver la variable C via l’algorithme du Gradient tel que :
min
C
‖IFFT (X+C)‖22 ≤ A, (B.7)
ou` ‖v‖2 est la norme Euclidienne du vecteur v et A un re´el positif ﬁxe´ appele´ seuil. La
relation (B.7) est un proble`me d’optimisation QPQC qui peut eˆtre re´solu par l’algorithme
du Gradient de la fac¸on suivante [25] :
(a) E´tape d’initialisation :
Fixer le seuil A, le pas de convergence μ et localiser R = {i0, · · · , iNR−1} qui est
l’ensemble des emplacements des sous-porteuses “nulles” ou “vides” du syste`me.
(b) E´tape d’exe´cution :
(i) Calculer le signal OFDM temporel xn. Initialiser C
(i)
p a` 0 et ﬁxer i = 0.
(ii) Calculer le “signal de re´duction du PAPR” c
(i)
n de la fac¸on suivante :
c(i)n =
∑
p∈R
C(i)p e
−2jπp n
NL .
(iii) Calculer :
y˜(i)n =
⎧⎨
⎩
y
(i)
n si
∣∣∣y(i)n ∣∣∣ ≤ A
Aejϕ
(i)
n si
∣∣∣y(i)n ∣∣∣ > A ou` ϕ(i)n est la phase de y(i)n .
Calculer :
Δ(i)n = y
(i)
n − y˜(i)n ou` y(i)n = xn + c(i)n .
(iv) Mettre a` jour de l’algorithme, c’est-a`-dire :
C(i+1)p = C
(i)
p − μ
NL−1∑
n=0
Δ(i)n e
2jπp n
NL .
(v) Incre´menter i et aller a` l’e´tape (ii) si le nombre maximum d’ite´rations n’est pas
atteint. Sinon, transmettre le signal y
(i)
n .
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2.3 Analyse de la complexite´ de la technique “TR-GP”
Dans cette partie nous e´valuons la complexite´ de l’algorithme du Gradient pour la TR
de´ﬁni ci-dessus. Les donne´es traite´es par cet algorithme sont de taille NL. Commenc¸ons
par une e´valuation de la complexite´ de l’algorithme de la boucle.
(a) La complexite´ de calcul de y˜
(i)
n est de l’ordre de O
(
η˜(i)NL
)
, ou` η˜(i) = Pr
[∣∣∣y(i)n ∣∣∣ > A].
(b) Les e´chantillons temporels c
(i)
n et ses composantes fre´quentielles C
(i)
p , p ∈ R peuvent
eˆtre calculer par IFFT et FFT respectivement. Leur complexite´ de calcul peut donc
eˆtre approche´e a` O (NL log2 NL) dans [146].
(c) En supposant que le nombre maximal d’ite´rations est Niter, la complexite´ de l’algo-
rithme apre`sNiter-ite´rations est deNiter
[O (η˜(i)NL)+O (NL log2 NL)]  O (NiterNL log2 NL).
2.4 Avantages et incontinents de la technique “TR-GP”
L’avantage particulier de la technique “TR-GP” est sa complexite´ de calcul qui est re-
lativement faible. Cela fait de la “TR-GP” une technique imple´mentable pour les syste`mes
temps re´el. La “TR-GP” est d’ailleurs propose´e dans [139] pour une imple´mentation dans
les syste`mes WIMAX, elle est en phase de normalisation dans le DVB-T2. Des e´tudes sont
d’ailleurs en cours au sein de SCEE qui traitent de l’imple´mentation de la “TR-GP” dans
le DVB-T2.
La technique “TR-GP” est une solution sous-optimale a` la TR, son inconve´nient peut
re´sider dans son gain en re´duction du PAPR qui s’ave`re faible si l’on se compare a` la
techniques de TR optimales comme le TR a` l’aide de SOCP.
3 “Active Constellation Extension” via le “Smart Gradient-
Project” (SGP)
Dans le chapitre 3, nous avons de´crit brie`vement le principe de la technique “Active
Constellation Extension” (ACE). C’est une technique de la classe des techniques “ajout
de signal” qui peut eˆtre formule´e comme un proble`me d’optimisation convexe QCQP
comme la “Tone Reservation” [144]. L’ACE formule´e comme un proble`me QCQP admet
un solution optimale mais de complexite´ de calcul tre`s e´leve´e. De ce fait, la technique
“ACE-SGP” pour “Active Constellation Extension” (ACE) via l’algorithme du “Smart
Gradient-Project” (SGP) qui est une technique ACE imple´mente´e a` l’aide de l’algorithme
SGP a e´te´ propose´e par B.S. Krongold et D.L. Jones dans [63] comme alternative a` la
technique ACE optimale (qui calcule la solution optimale). En eﬀet la technique “ACE-
SGP” a une complexite´ de calcul faible. Elle n’est pas la seule alternative a` la technique
ACE optimale, il existe d’autres techniques telles que la technique ACE via la me´thode
POCS [62, 108] abre´ge´e par “ACE-POCS”, ou encore la technique ACE via le “adaptative-
scaling algorithm” [67] propose´e par L. Wang et C. Tellambura. Elles sont toutes des
solutions sous-optimales mais qui ont des complexite´s de calcul relativement faibles.
Dans cette partie, nous de´crivons de fac¸on plus de´taille´e la technique “ACE-SGP” [63]
car dans notre the`se, nous nous sommes comparer a` cette technique.
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3.1 Principe de la technique “ACE-SGP”
D’un de point de vue mathe´matique, la technique ACE a pour but de re´soudre le
proble`me d’optimisation convexe ci-dessous :
C(opt) = min
C∈U
‖X+C‖2∞ , ou` U est l’ensemble des re´gions admissibles. (B.8)
Dans la technique “ACE-SGP” [63], la relation (B.8) est re´solue a` l’aide de l’algorithme
SGP. Le SGP pour “Smart Gradient-Project” est un algorithme de Gradient avec un pas
de convergence optimise´ qui est calcule´ suivant la me´thode du “balancing” [63]. Le sche´ma
du principe de la technique “ACE-SGP” est donne´ par la Figure B.2.
L’algorithme de la technique “ACE-SGP” donne´ dans [63] est le suivant :
(i) A` partir des symboles de donne´es X, de´terminer les re´gions admissibles Ui, et former
l’ensemble des re´gions admissibles U = {Ui}. Appliquer une IFFT a` X pour obtenir
x(0) et ﬁxer i a` 0.
(ii) E´creˆter x
(i)
n pour former x¯
(i)
n de´ﬁni comme suit :
x¯(i)n =
⎧⎨
⎩
x
(i)
n ,
∣∣∣x(i)n ∣∣∣ ≤ A
Aejφ
(i)
n ,
∣∣∣x(i)n ∣∣∣ > A , ou` φ(i)n est la phase de x(i)n .
(iii) Calculer le “signal de distorsion” :
c
(i)
clip,n = x¯
(i)
n − x(i)n
(iv) Appliquer une FFT a` c
(i)
clip pour obtenir C
(i)
clip.
(v) Ne garder que les e´le´ments de C
(i)
clip qui sont dans l’ensemble des re´gions admissibles
U et ﬁxer toutes les autres e´le´ments a` ze´ro pour former C(i). Appliquer une IFFT
pour obtenir c(i).
(vi) De´terminer le pas de convergence μ(i) suivant la me´thode du “balancing” et calculer :
x(i+1) = x(i) + μ(i)c(i).
(vii) S’il n’y a pas de re´duction acceptable du PAPR ou si le nombre d’ite´rations maximal
n’est pas atteint, mettre a` jour l’algorithme, c’est-a`-dire, i = i + 1 et aller a` l’e´tape
(ii). Sinon arreˆter l’algorithme.
L’algorithme de´crit ci-dessus n’est ni plus ni moins qu’un algorithme de Gradient
applique´ a` la technique ACE. On comprend vite que l’algorithme SGP est un algorithme
de Gradient avec un pas de convergence μ qui est calcule´ a` chaque ite´ration et qui est base´
sur la me´thode du “balancing”.
Le principe de calcul du pas de convergence μ de l’algorithme SGP est donne´ ci-
dessous :
(i) Pour x(i) donne´, de´terminer son amplitude maximal A
(i)
max et localiser sa position,
nmax :
A
(i)
max = max
n
∣∣∣x(i)n ∣∣∣ , nmax = arg max
n
∣∣∣x(i)n ∣∣∣ .
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Figure B.2 – Sche´ma du principe de la technique “ACE-SGP”.
(ii) Pour chaque e´chantillon, calculer la projection de c
(i)
n le long de l’angle de phase c
(i)
n :
c
(i)
proj,n =
e
〈
x
(i)
n , c
(i)
n
〉
∣∣∣x(i)n ∣∣∣ ,
ou` 〈u, v〉 de´signe le produit scalaire de u par v.
(iii) Calculer μ
(i)
n seulement pour les e´chantillons c
(i)
proj tel que c
(i)
proj,n > 0 :
μ(i)n =
A
(i)
max −
∣∣∣x(i)n ∣∣∣
c
(i)
proj,n − c(i)proj,nmax
.
(iv) Choisir le minimum de μ
(i)
n comme pas de convergence. Si le minimum de μ
(i)
n est
une valeur ne´gative, stopper l’algorithme.
3.2 Analyse de la complexite´ de la technique “ACE-SGP”
La technique “ACE-SGP” est une technique ACE de re´duction du PAPR imple´mente´e
a` l’aide de l’algorithme SGP qui est un algorithme de Gradient qui calcule a` chaque
ite´ration le pas de convergence μ par le bias de la me´thode de “balancing”.
La complexite´ de calcul du pas de convergence de´crite ci-dessus est estime´e a` O (NL)
a` chaque ite´ration. L’algorithme du SGP a une complexite´ additionnelle de O (NL) par
rapport a` un algorithme de Gradient classique (dont le pas de convergence μ est constant).
Cette complexite´ additionnelle est ne´gligeable devant la complexite´ des ope´rations IFFT
et FFT, on de´duit donc que la complexite´ de la technique ACE-SGP est de l’ordre de
O (NiterNL log2 NL), ou` Niter est le nombre total d’ite´rations.
4 Les techniques de “clipping and ﬁltering”
Les techniques de “clipping” sont des techniques de “distorsions” qui peuvent eˆtre for-
mule´es comme des techniques “ajout de signal”. Parmi toutes les techniques de re´duction
du PAPR, les techniques de “clipping” sont les plus intuitives, les plus simples a` mettre
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en oeuvre et les plus largement utilise´es. Dans le chapitre 3, nous avons brie`vement de´crit
le principe du “clipping” et nous avons insister sur la technique de “clipping and ﬁltering”
[68, 69] de X. Li et L. J. Cimini qui est aussi appele´e “clipping” classique.
Dans cette section, nous allons nous focalisant sur trois techniques de “clipping and
ﬁltering” a` savoir le “clipping” classique [68, 69], le “deep clipping” [61] pour e´creˆtage
profond et le “smooth clipping” [105] pour e´creˆtage “doux” ou “lisse”.
4.1 Principe de re´duction du PAPR du “clipping and ﬁltering”
Dans cet annexe, nous allons pre´senter les techniques de “clipping and ﬁltering” sous
leur forme standard, c’est-a`-dire, la forme sous laquelle elles sont pre´sente´es dans la
litte´rature car elles peuvent eˆtre mises sous la forme “ajout de signal” (Cf. chapitre 3).
Les techniques de “clipping and ﬁltering” ont le meˆme sche´ma de re´duction du PAPR
a` la diﬀe´rence pre`s de la fonction f [r] de re´duction du PAPR appele´e fonction d’e´creˆtage
dans le cas des techniques de “clipping and ﬁltering”. Le principe de re´duction du PAPR
des techniques de “clipping and ﬁltering” est donne´ par la Figure B.3.
ynFONCTION FILTRAGE
OUT-OF-BAND
(OOB)f [|xn|]
xn
x˜n
fc
HPADE “CLIPPING”
Figure B.3 – Principe de re´duction du PAPR du “clipping and ﬁltering”.
La Figure B.3 illustre l’e´metteur d’un syste`me multiporteuses qui comprend principa-
lement un bloc d’e´creˆtage et un ﬁltre nume´rique OOB qui permet de supprimer le bruit
OOB e´mis par la non-line´arite´ de la fonction d’e´creˆtage (ou fonction de “clipping”). Le
bloc d’e´creˆtage est asservit par la fonction d’e´creˆtage f [r] qui est diﬀe´rente selon le type
d’e´creˆtage utilise´ pour la re´duction du PAPR.
Soit xn = rne
jφn , le signal OFDM discre´tise´ dont on veux re´duire le PAPR, ou` rn est
son amplitude et φn sa phase. Le signal x˜n a` la sortie du bloc d’e´creˆtage s’e´crit :
x˜n = f [rn] e
jφn = x˜(IB)n + x˜
(OOB)
n , (B.9)
ou` x˜
(IB)
n est la composante IB du signal x˜n et x˜
(OOB)
n sa composante OOB.
Le ﬁltre nume´rique utiliser pour la suppression du bruit OOB est celui a` base de
FFT/IFFT de´crit dans la section 6.1 du chapitre 4. Il consiste donc par une ope´ration
FFT suivie d’une ope´ration IFFT a` supprimer x˜
(OOB)
n et ne transmettre que yn = x˜
(IB)
n .
La complexite´ du syste`me ainsi de´ﬁni est principalement lie´e au ﬁltrage OOB qui est
re´alise´ a` base de FFT/IFFT.. On a montre´ dans le chapitre 4 que ce type de ﬁltrage a une
complexite´ de l’ordre de O (NL log2 NL), ou` NL est taille des donne´es nume´riques.
4.2 Fonctions de re´duction du PAPR
Le principe de re´duction du PAPR illustre´ par la Figure B.3 est le meˆme pour les trois
types de “clipping and ﬁltering” sur lesquels nous allons nous focaliser, seule leur fonction
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de “clipping” sont diﬀe´rentes. Dans cette section, nous allons donc pour chacune des trois
techniques de “clipping and ﬁltering” donner sa fonction de de “clipping”.
4.2.1 Le “clipping” classique
Le “clipping” classique est une technique de “clipping and ﬁltering” de´veloppe´e par X.
Li et L. J. Cimini dans [68, 69]. Elle est la forme la plus connue et la plus re´pandue dans
la litte´rature de technique “clipping and ﬁltering”. Elle est souvent appele´e “soft clipping”
dans la litte´rature. Cette technique a e´te´ propose´e de`s le de´but de la mise en oeuvre de
l’OFDM terrestre (DVB-T), dans les anne´es 1997 [68, 69].
La fonction de “d’e´creˆtage’ f [r] du “clipping” classique qui agit sur l’amplitude r des
signaux s’e´crit :
f [r] =
{
r, r ≤ A
A, r > A
,
ou` A est le “seuil d’e´creˆtage”. La Figure B.4(a) pre´sente la fonction d’e´creˆtage de la
technique de “clipping” classique. Elle a pour principe de diminuer l’amplitude maximale
du signal au niveau du “seuil d’e´creˆtage” A. Il en re´sulte donc une diminution du PAPR.
“Smooth Clipping”
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‘Clipping” Classique
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Figure B.4 – Fonctions d’e´creˆtage des trois techniques de “clipping and ﬁltering”.
4.2.2 Le “deep clipping”
Le “deep clipping” est une technique de “clipping and ﬁltering” tre`s re´cente, propose´e
dans [61]. Elle a pour but de re´soudre le phe´nome`ne de “peak regrowth” (re´monte´e de
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creˆtes) (i) duˆ au ﬁltrage OOB qui se produit dans les techniques “clipping and ﬁltering”.
En eﬀet, dans le “deep clipping”, la fonction d’e´creˆtage f [r] est modiﬁe´e de fac¸on a`
e´creˆter “profonde´ment” les fortes creˆtes des signaux. Un parame`tre p˜ appele´ “clipping
depth factor” (CDF) permet de controˆler la profondeur de l’e´creˆtage.
La fonction d’e´creˆtage f [r] utilise´e par le “deep clipping” est de´ﬁnie ci-apre`s et repre´sente´e
par la Figure B.4(b).
f [r] =
⎧⎪⎨
⎪⎩
r , r ≤ A
A− p˜ (r −A) , A < r ≤ 1+p˜p˜ A
0 , r > 1+p˜p˜ A
,
ou` p˜ est le “clipping depth factor” et A est le “seuil d’e´creˆtage”.
4.2.3 Le “smooth clipping”
Dans [105], les auteurs ont propose´ la technique du “smooth clipping” pour re´duire le
PAPR des signaux OFDM. Contrairement au “clipping” classique, le “smooth clipping”
permet d’adoucir la transition entre la zone de non-e´creˆtage (r ≤ A) et la zone d’e´creˆtage
(r ≥ A) comme le montre la Figure B.4(c).
La fonction d’e´creˆtage f [r] du “smooth clipping” est de´ﬁnie ci-dessous :
f [r] =
⎧⎨
⎩
r − 1b r3, r ≤ 32A
A, r > 32A
, ou` b =
27
4
A2.
4.3 Comparaison des performances des trois techniques de “clipping and
ﬁltering”
Dans cette section, nous comparons les performances en terme de re´duction du PAPR,
de de´gradation du TEB, de variation de la puissance moyenne et de de´gradation totale, du
“clipping” classique [68, 69], du “deep clipping” [61] et du “smooth clipping” [105] dans
un environnement WLAN (IEEE 802.11 a/g) en pre´sence d’un ampliﬁcateur de puissance
RF de type SSPA de mode`le Rapp [39] dont la caracte´ristique AM/AM est donne´e par la
relation (2.13). Les conditions de simulation sont donne´es par la table B.1.
La de´gradation totale pour “Totale De´gradation” (TD) est la mesure de la perfor-
mance d’un syste`me dans un environnement non-line´aire. En ge´ne´ral la TD est mesure´e
en pre´sence d’un ampliﬁcateur de puissance qui est l’e´le´ment non-line´aire cle´ de l’e´metteur
d’un syste`me multiporteuses.
La Figure B.5 (a) pre´sente l’eﬀet de p˜ (du “clipping depth factor”) sur le gain de
re´duction du PAPR du “deep clipping”. Elle montre qu’il existe un p˜ optimal pour lequel
le gain de re´duction du PAPR est optimal. Ce p˜ optimal note´ p˜(opt) vaut 0.5 quelque soit
le “seuil d’e´creˆtage” A.
La Figure B.5 (b) compare le gain de re´duction du PAPR des trois techniques de “clip-
ping and ﬁltering” en fonction du “seuil d’e´creˆtage” normalise´ A/
√Px. De fac¸on ge´ne´rale
et quelque soit la technique de “clipping and ﬁltering”, le gain ΔPAPR de re´duction du
PAPR diminue quand la valeur du “seuil d’e´creˆtage” A augmente. Ce gain tombe a` 0 dB
(plus de re´duction du PAPR) pour de grandes valeurs de A. Les re´sultats de simulation
(i). Le phe´nome`ne de “peak regrowth” est explique´ dans les de´tails dans le chapitre 4.
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Parame`tres du Syste`me Valeurs
Type de Modulation 16-QAM
Nombre de sous-porteuses N = 64
Facteur de sur-e´chantillonnage L = 4
HPA = type SSPA Mode`le Rapp [39]
“knee factor” p = 2
Type de canal AWGN
Table B.1 – Environnent de comparaison des techniques de “clipping and ﬁltering”
montrent aussi que, pour A/
√Px ﬁxe´, le “clipping” classique et le “smooth clipping” ont le
meˆme gain de re´duction du PAPR ; le “deep clipping” quant a` lui, a un gain de re´duction
du PAPR nettement supe´rieur au gain du “clipping” classique et du “smooth clipping”.
Ces re´sultats sont conﬁrme´s par la Figure (a) qui donne les CCDFs des diﬀe´rentes tech-
niques de “clipping and ﬁltering” pour A/
√Px = 3 dB.
Nous pouvons conclure en disant qu’en terme de re´duction du PAPR, le “deep clipping”
(re´alise´ pour p˜ = p˜(opt) = 0.5) est le plus performant des trois techniques de “clipping and
ﬁltering” car a` 10−2 de la CCDF et pour A/
√Px = 3 dB, il re´alise 1.15 dB de re´duction
de mieux que le “clipping” classique et le “smooth clipping”.
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Figure B.5 – Gain de re´duction du PAPR.
La variation de la puissance moyenne du signal transmis de´grade inde´niablement la
qualite´ de transmission. Ide´alement, on cherche des techniques de re´duction du PAPR
avec aucune variation de puissance moyenne (c’est-a`-dire, ΔE = 0 dB) ce qui semble
“irre´aliste”. Cependant dans la pratique, on cherche des techniques dont le ΔE (la variation
de la puissance moyenne) approche 0 dB.
La Figure B.6 (b) compare les variations de puissance moyenne des trois techniques de
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Figure B.6 – Performance de re´duction du PAPR et variation de la puissance moyenne.
“clipping and ﬁltering” en fonction du “seuil d’e´creˆtage” normalise´ A/
√Px. Pour chacune
des trois techniques, il s’agit d’une diminution de puissance moyenne (ii) car pour chacune
de trois techniques, ΔE ≤ 0 dB. Cette diminution de puissance moyenne diminue lorsque
la valeur du “seuil d’e´creˆtage” A augmente.
Pour A/
√Px ≥ 10 dB, ΔE  0 dB et ΔPAPR  0, il y a donc un compromis a` faire
entre re´duction du PAPR et variation de la puissance moyenne.
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Figure B.7 – TEB et de´gradation totale des trois techniques de “clipping and ﬁltering”.
La Figure B.7 (a) pre´sente le TEB des trois techniques de “clipping and ﬁltering” pour
IBO = 5 dB et A/
√Px = 10 dB. Elle montre qu’elles de´gradent toutes le TEB du syste`me.
Ne´anmoins, pour une meˆme valeur du “seuil d’e´creˆtage” A et pour un meˆme IBO (“Input
Back-Oﬀ), la de´gradation du TEB du “smooth clipping” est plus importante que celles
du “clipping” classique et du “deep clipping”.
(ii). Il s’agit d’une augmentation de puissance moyenne lorsque ΔE ≥ 0 dB, c’est ce qui se passe dans le
cas des techniques TR et des techniques ACE.
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La Figure B.7 (b) montre la de´gradation totale du syste`me due a` la re´duction du PAPR
et a` l’ampliﬁcation non-line´aire a` 10−2 du TEB et pour A/
√Px = 10 dB. De ces re´sultats,
on de´duit que, pour une meˆme valeur du “seuil d’e´creˆtage” A, le “clipping” classique et
le “deep clipping” ont presque la meˆme performance en terme de de´gradation totale du
syste`me et que le “smooth clipping” ge´ne`re plus de bruit IB que le “clipping” classique et
le “deep clipping”. Ces re´sultats conﬁrme donc ceux de la Figure B.7 (a).
Au vu des re´sultats des Figures B.5 et B.7, le “deep clipping” semble le plus apte a`
re´duire le PAPR avec le moins de distorsions ge´ne´re´es dans la bande. A` re´duction de PAPR
identique, le “clipping” classique ge´ne`re moins de “distorsions” que le “smooth clipping”.
Le “clipping” classique prend donc la deuxie`me position derrie`re le “deep clipping”.
5 Conclusion
Dans cet annexe, nous avons de´taille´s quelques techniques “ajout de signal” de re´duction
du PAPR a` compatibilite´ descendante qu’on peut regrouper en deux cate´gories :
• les techniques qui ne de´gradent pas le TEB : la “TR-SOCP”, la “TR-GP” et la tech-
nique “ACE-SGP”.
• et celles qui de´gradent le TEB : le “clipping” classique, le “deep clipping” et le “smooth
clipping”.
Une e´tude comparative de performances des trois techniques de “clipping and ﬁltering”
(qui sont celles qui de´gradent le TEB) a montre´ que, en terme de re´duction du PAPR,
de´gradation du TEB, et de de´gradation totale, le “deep clipping” est le plus performant des
trois, suivit par le “clipping” classique. Le “smooth clipping” reste le moins performant des
trois en terme de re´duction du PAPR, de´gradation du TEB, et de de´gradation totale. Ces
re´sultats de comparaison de performances des trois techniques de “clipping and ﬁltering”
ont fait l’objet de publication dans [142].
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Annexe C
Analyse du PAPR et line´arisation
nume´rique des ampliﬁcateurs de
puissance pour satellites de
te´le´communication
1 Introduction
Cet annexe a fait l’objet de contrat entre Thales Alenia Space (ex Alcatel Alenia Space)
et Supelec [147] ou` il e´tait question d’analyser le PAPR des signaux dans un contexte de
transmission par satellites de te´le´communication et d’e´tudier les techniques de line´arisation
nume´rique des ampliﬁcateurs de puissance.
Dans ce contrat de collaboration entre Thales Alenia Space et Supelec, nous avons dans
un premier temps e´tudie´ le PAPR des formes d’ondes des syste`mes de communications
par satellite base´s sur la norme DVB-S2 [148], nous avons dans un second temps e´tabli un
e´tat de l’art des techniques nume´riques lie´es au proble`me de l’ampliﬁcation non-line´aire.
L’exploitation de l’espace par le biais de satellites de te´le´communications a` des ﬁns
d’applications civiles et militaires a pris une importance croissante. Depuis plus de vingt
ans, les divers progre`s re´alise´s dans des domaines tre`s varie´s tels que la me´te´orologie, la
te´le´phonie mobile, la te´le´vision par satellite ou encore le GPS (Guidage Par Satellite), sont
conse´quent et favorise le de´veloppement de notre niveau de vie sur Terre.
Les satellites de te´le´communications sont des engins spatiaux qui assurent des com-
munications a` distances en relayant des signaux par ondes radio. Par l’interme´diaire de
stations terrestres, un satellite de te´le´communications permet de transmettre a` grande
distance des informations de diverse nature (donne´es te´le´phoniques, te´le´graphiques, de
radiodiﬀusion, etc.).
Comme il a e´te´ dit dans le chapitre 2, le proble`me de l’ampliﬁcation non-line´aire n’est
pas un proble`me nouveau : inde´pendamment des bandes de fre´quences, des applications ou
des contextes, les ampliﬁcateurs de puissance pre´sentent des caracte´ristiques non-line´aires ;
et si toˆt qu’un signal radio fre´quence a` forte ﬂuctuations d’enveloppe doit eˆtre ampliﬁe´, des
distorsions ne´fastes viennent perturber de fac¸on non ne´gligeables les donne´es utiles. C’est
cette convergence non-line´arite´ des caracte´ristiques de l’ampliﬁcateur et signal a` fortes
ﬂuctuations qui est a` l’origine du proble`me de l’ampliﬁcation de puissance.
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2 Syste`me de Communication par satellite : la norme DVB-
S2
2.1 Introduction
Les satellites de te´le´communications ont des missions tre`s diverses : le service ﬁxe
(FSS) pour l’e´change de donne´es entre petites stations (VSAT), le service de diﬀusion
(BSS) de te´le´vision, de radio et de contenus multime´dias vers les terminaux ﬁxes (DTH-
TV) et mobile (DAB, Mobile TV, S-DMB), le service mobile (MSS) pour la te´le´phonie,
le service ﬁxe haute densite´ (HD-FSS) pour l’acce`s Internet par satellite. Pour toutes
ces applications les besoins d’ampliﬁcation et de line´arisation associe´e sont diﬀe´rents. La
technologie de l’ampliﬁcateur, son mode de fonctionnement et le type de la forme d’onde
qui le traverse sont choisis selon l’application.
2.2 Technologie des ampliﬁcateurs pour satellites de te´le´communications
Il y a deux types d’ampliﬁcateurs : les ampliﬁcateurs a` tube a` onde progressive, ATOP
(TWTA) et les ampliﬁcateurs a` transistor, SSPA. Les comportements en line´arite´ ne sont
bien suˆr pas les meˆmes. Les ATOP sont utilise´s dans toutes les bandes de fre´quences
et couvrent les besoins de puissance jusqu’a` 200 Watts (en bande Ku). Les SSPA sont
pre´fe´rablement utilise´s dans les bandes de fre´quences UHF pour des puissances de quelques
dizaines de watts. Ceci est duˆ a` leur mauvais rendement e´nerge´tique aux hautes fre´quences
(SHF et EHF). A` l’avenir, graˆce a` de nouveaux semi-conducteurs (grand gap) a` haut
rendement, l’utilisation en bande Ku et Ka est envisage´e. Il faut e´galement prendre en
compte les ATOP ﬂexibles. Les ampliﬁcateurs a` tubes a` ondes progressives (ATOP) dits
“ﬂexibles” sont une nouvelle ge´ne´ration de tubes dont on peut ajuster la puissance de
sortie a` saturation dans une plage de 6 dB environ par commande du courant d’anode et
des tensions d’he´lice et de collecteur. La de´gradation du rendement ne de´passe pas 2 %, ce
qui est peu devant les de´gradations sinon induites par le recul du point de fonctionnement.
Les principales bandes de fre´quence utilise´es en te´le´communications par satellite sont :
• Bande S : 2310 - 2360 MHz (DAB), 2483.5 - 2500 MHz (Globalstar), 2170-2200 (ICO),
2500-2520 MHz (3G)
• Bande C : 3.7 - 4.2 GHz
• Bande Ku : 10.7 - 12.75 GHz, 12.75 - 13.25 GHz
• Bande Ka : 17.7 - 21.2 GHz
2.3 Forme d’onde
La forme d’onde utilise´e ne´cessite diﬀe´rentes caracte´ristiques de line´arisation et diﬀe´rents
points de fonctionnement. Les formes d’onde (modulations) principalement utilise´es en
te´le´communications spatiales sont les modulations de phase ﬁltre´es (ﬁltre en “roll-oﬀ” ) :
BPSK et QPSK. Des constellations plus complexes (8-PSK, 16-APSK et 32-APSK) ont
e´te´ de´ﬁnies pour le DVB-S2 [149]. Ces modulations ont e´te´ choisies pour leurs enveloppes
constantes (bien que cela soit partiellement vrai du fait du ﬁltrage en roll-oﬀ).
D’autres modulations sont candidates a` moyen terme : les CPM (“Continuous Phase
Modulation”) et l’ODFM (DVB-H).
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2.4 Rappels sur le standard DVB-S2
On s’inte´resse uniquement a` une transmission sur la voie aller, c’est-a`-dire qu’on trans-
met a priori une seule porteuse de de´bit e´leve´ (quelques dizaines de Msps). Cette e´volution
des besoins d’utilisation des ampliﬁcateurs de puissance, qui classiquement fonctionnent
a` un point de fonctionnement ﬁxe optimise´ pour une transmission en QPSK, re´sulte de
l’adoption en 2004 du standard satellite DVB-S2, qui d’une part introduit de nouvelles
modulations (peu ou pas utilise´es jusqu’a` pre´sent), et d’autre part permet de transmettre
des formats de modulation diﬀe´rents a` l’inte´rieur d’un meˆme ﬂux.
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Figure C.1 – Les diﬀe´rentes constellations utilise´es dans le DVB-S2.
Le standard DVB-S2 [149] a e´te´ adopte´ en 2004 a` l’ETSI. Il de´ﬁnit notamment le codage
et la modulation du signal a` transmettre. Le codage est base´ sur des codes BCH et LDPC
concate´ne´s. Plusieurs modulations sont de´ﬁnies : QPSK, 8-PSK, 16-APSK et 32-APSK.
La modulation APSK utilise une constellation interme´diaire entre la PSK et la QAM, pour
be´ne´ﬁcier a` la fois d’une distance maximale entre points de la constellation (comme pour
la QAM) tout en limitant les de´gradations lie´es aux non-line´arite´s (comme pour la PSK).
La Figure C.1 pre´sente les diﬀe´rentes constellations utilise´es dans le standard DVB-S2.
Il existe dans le DVB-S2 diﬀe´rents sce´narios syste`me correspondant a` des utilisations
diﬀe´rentes des ampliﬁcateurs, et a` des grandeurs nume´riques a` traiter diﬀe´rents. Il existe
3 sce´narios syste`me de haut niveau, lie´s a` la possibilite´ ou non de changer dynamiquement
dans le temps la modulation et le point de fonctionnement utilise´s :
• sce´nario diﬀusion (“ broadcast”) : modulation ﬁxe/point de fonctionnement ﬁxe,
• sce´nario adaptatif : modulation variable/ point de fonctionnement ﬁxe,
• sce´nario adaptatif point de fonctionnement variable : modulation variable/ point de
fonctionnement variable.
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Le sce´nario le plus couramment utilise´ est le sce´nario “broadcast”. On s’inte´ressera
donc par la suite au sce´nario “broadcast” du standard DVB-S2 qui correspond au mode
CCM (“Constant Coding and Modulation”) du standard DVB-S2.
On notera que le standard DVB-S que vise a` remplacer le DVB-S2 qui e´tait largement
utilise´ jusqu’a` pre´sent pour de la diﬀusion TV, utilisait une seule modulation, la QPSK.
D’autres standards utilisaient des modulations d’ordre plus e´leve´ mais toujours classiques
(e.g. 16-QAM pour le standard DVB-DSNG). On supposera pour notre e´tude et pour
l’e´valuation des performances qu’on utilise le standard DVB-S2, qui utilise des modulations
particulie`res (APSK) qui ont notamment e´te´ de´ﬁnies pour une meilleure re´sistance aux
non-line´arite´s que les modulations QAM utilise´es jusqu’alors pour les ordres e´leve´s. Les
me´thodes de line´arisation des ampliﬁcateurs devront eˆtre e´tudie´es dans cette optique.
2.5 Mode`le bande de base des signaux DVB-S2
Le sche´ma fonctionnel du syste`me DVB-S2 est de´taille´ dans [149, 148]. Le signal DVB-
S2 bande de base peut eˆtre e´crit sous la forme [150] :
sT (t) =
√
P
N−1∑
k=0
xkh (t− kTs), (C.1)
ou` P est la puissance moyenne du signal sT (t), xk, 0 ≤ k < N est la k-ie`me symbole
transmis issu de la constellation (QPSK, 8-PSK, 16-APSK ou 32-APSK), h (t) est le ﬁltre
SRRC (“square root raised cosine”) et Ts est la dure´e d’un symbole.
La re´ponse fre´quentielle du ﬁltre SRRC est donne´e ci-dessous :
H (f) =
⎧⎪⎪⎪⎨
⎪⎪⎪⎩
Ts , 0 ≤ |f | ≤ (1−α)2Ts
Ts
√
1
2
(
1− sin
[
π Tsα
(
|f | − 12Ts
)])
, (1−α)2Ts ≤ |f | ≤
(1+α)
2Ts
0 , (1+α)2Ts ≤ |f | ≤ 1
(C.2)
ou` α est le facteur de “roll-oﬀ”. Dans les spe´ciﬁcations du standard du DVB-S2 [149],
le facteur de “rool-oﬀ” prend les valeurs suivantes : α = 0.20, 0.25 et 0.35.
Le PAPR du signal DVB-S2 bande de base s’e´crit :
PAPR[sT ] =
max
0≤t≤Ts
|sT (t)|2
P . (C.3)
3 Analyse du PAPR dans le DVB-S2
Les modulations a` enveloppes constantes ont par construction un PAPR nul en dB
(en bande de base). Or dans une chaˆıne de communications, celles-ci perdent leurs ca-
racte´ristiques d’enveloppes constantes. C’est le constat que l’on fait lorsqu’elles attaquent
l’ampliﬁcateur de puissance. Le sur-e´chantillonnage et/ou le ﬁltrage ont donc une inﬂuence
sur la dynamique du signal [143].
Des travaux ante´rieurs sur l’analyse du PAPR dans un contexte de transmission mo-
noporteuse existent [20, 143, 151]. Dans [20], J. Palicot et Y. Louet ont propose´ une
ge´ne´ralisation de la de´ﬁnition du PAPR, puis ont propose´ une analyse the´orique du PAPR
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en fonction du facteur de sur-e´chantillonnage et du facteur “roll-oﬀ” du ﬁltre de Nyquist
(ﬁltre de mise en forme). Une borne supe´rieure du PAPR a e´te´ donne´e par la suite pour
les modulations QPSK et 16-QAM. Dans [151], il a e´te´ question d’analyse the´orique du
PAPR des modulations monoporteuses lorsque celles-ci utilisent un ﬁltre RRC (“Root-
Raised Cosine”).
0 2 4 6 8
10−3
10−2
10−1
100
QPSK
8−PSK
16−APSK
32−APSK
ψ [dB]
C
C
D
F
(ψ
)
=
P
r
{P
A
P
R
≥
ψ
}
Figure C.2 – CCDF du PAPR des modulations QPSK, 8-PSK, 16-APSK et 32-APSK
pour α = 0.35.
Dans cette partie, nous analysons le PAPR en mode monoporteuse des diﬀe´rentes
modulations (QPSK, 8-PSK, 16-APSK et 32-APSK) utilise´es dans le DVB-S2 en prenant
en compte l’eﬀet du ﬁltrage de mise en forme (ﬁltre SRRC).
3.1 Inﬂuence de la modulation sur le PAPR
La Figure C.2 compare le PAPR des modulations QPSK, 8-PSK, 16-APSK et 32-
APSK pour un facteur de “roll-oﬀ” α = 0.35 du ﬁltre SRRC. Elle montre que le PAPR
augmente avec le nombre d’e´tats de la modulation. Ainsi donc, a` 10−2 de la CCDF et a`
“roll-oﬀ” α = 0.35, le PAPR est donne´ par le tableau ci-dessous pour les quatre types de
modulations.
Modulation QPSK 8-PSK 16-APSK 32-APSK
PAPR [dB] 3.82 3.65 5.23 6.13
Table C.1 – La valeur du PAPR des modulations QPSK, 8-PSK, 16-APSK et 32-APSK
pour “roll-oﬀ” = 0.35 a` 10−2 de la CCDF.
Il y a donc un besoin de re´duction du PAPR dans le DVB-S2 pour des modulations de
type 16-APSK et la 32-APSK sinon il faudra prendre un recul (IBO ou OBO) de l’ordre
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du PAPR (pour e´viter les non-line´arite´s de l’ampliﬁcateur de puissance) ; dans ce cas, on
aura une perte en eﬃcacite´ de l’ampliﬁcateur.
3.2 Inﬂuence du ﬁltre SRRC sur le PAPR
Dans cette partie il est question d’e´valuer le PAPR des quatre modulations utilise´es
dans le DVB-S2 pour diﬀe´rentes valeurs de “roll-oﬀ”. Dans les spe´ciﬁcations du standard
DVB-S2 [149], le ﬁltre SRRC de mise en forme est utilise´ pour trois valeurs possibles de
“roll-oﬀ” qui sont α = 0.20, 0.25 et 0.35.
“roll-oﬀ” E [PAPR]
QPSK
0.20 3.12 dB
0.25 2.97 dB
0.35 2.84 dB
8-PSK
0.20 3.11 dB
0.25 2.95 dB
0.35 2.78 dB
16-APSK
0.20 3.67 dB
0.25 3.56 dB
0.35 3.51 dB
32-APSK
0.20 4.17 dB
0.25 4.12 dB
0.35 4.15 dB
Table C.2 – La valeur moyenne du PAPR des modulations QPSK, 8-PSK, 16-APSK et
32-APSK pour “roll-oﬀ” = 0.20, 0.25 et 0.35.
Les re´sultats du tableau C.2 montre que le PAPR des modulations QPSK et 8-PSK est
tre`s sensible au facteur “roll-oﬀ” du ﬁltre de mise en forme ; cependant pour les modula-
tions 16-APSK et 32-APSK le PAPR est quasi-constant et plus important. Nous pouvons
donc tirer la conclusion suivante au vue des re´sultats des tableaux C.1 et C.2 que pour les
modulations 16-APSK et la 32-APSK il y a un besoin de re´duction du PAPR quelque soit
la valeur du facteur “roll-oﬀ” spe´ciﬁe´e par le standard.
4 Techniques de line´arisation nume´riques de l’ampliﬁcateur
de puissance
4.1 Introduction
Les ampliﬁcateurs de puissance utilise´s en radiocommunications sont ge´ne´ralement
non-line´aires, surtout lorsqu’ils sont utilise´s pour un rendement e´leve´. En eﬀet pour un
rendement e´leve´, l’ampliﬁcateur de puissance fonctionne dans sa zone de dite de saturation,
malheureusement c’est dans cette zone que les signaux subissent le plus la non-line´arite´.
Le comportement non-line´aire des ampliﬁcateurs de puissance ge´ne`re des distorsions
de phase et d’amplitude sur les signaux e´mis. Ces distorsions engendrent des remonte´es
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spectrales en dehors du canal du signal utile et de´forment les constellations des signaux
module´s.
De nombreuses techniques ont e´te´ propose´es pour compenser les non-line´arite´s des
ampliﬁcateurs de puissance et leurs eﬀets [2, 40].
La line´arisation regroupe trois types de techniques :
• la Pre´-Distorsion (PD)
• le “Feed-Forward” (FF)
• la contre-re´action ou “Feed-Back” (FB)
Dans le cadre du contrat de collaboration entre Thales Alenia Space et Supelec, les
techniques identiﬁe´es pour la line´arisation des ampliﬁcateurs de puissance dans un contexte
de communication par satellite ont concerne´ les techniques de pre´/pos-distorsion et de
“Feed-Back”. Dans cette section, nous allons de´crire brie`vement quelques unes de ces
techniques. Le lecteur qui veut plus de de´tails sur ces techniques de la line´arisation des
ampliﬁcateurs de puissance peut de re´fe´rer a` la litte´rature [2, 40, 147].
4.2 Me´thodes de pre´-distorsion nume´rique
La caracte´ristique non-line´aire des ampliﬁcateurs de puissance a pour conse´quence
d’induire des distorsions sur les signaux a` grande dynamique. Pour palier ce proble`me,
l’ide´e de la technique “Pre´-Distorsion” (PD) est de compenser ces distorsions dues a` la
non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur par une autre non-line´arite´ re´ciproque de la premie`re. En
eﬀet, un e´le´ment non-line´aire (dont la fonction de transfert est la re´ciproque de celle de
l’ampliﬁcateur de puissance) est place´ devant l’ampliﬁcateur de puissance aﬁn de pre´-
de´former le signal a` ampliﬁer de sorte que la fonction de transfert globale a` la sortie de
l’ampliﬁcateur de puissance soit line´aire [152, 153, 154]. L’e´le´ment non-line´aire est souvent
appele´ pre´-distorseur. D’un point de vue conceptuel, la technique “Pre´-Distorsion” est
probablement la technique de line´arisation la plus e´vidente. Le sche´ma de principe de
cette classe de me´thode est donne´ par la Figure C.3.
Vi
Predistorter
INPUT
Vi Vi,PD Vo,PD Vi,HPA
F (α)
Vo,HPA Vo
OUTPUT
RF Ampliﬁer
Vo,PD
Vi,PD
Vo,HPA
Vi,HPA
Vo
Figure C.3 – Sche´ma de principe d’un syste`me de pre´-distorsion nume´rique.
De ce qui pre´ce`de, il est clair qu’il faut de´terminer la fonction F2 (x) qui caracte´rise
la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur, inversible (s’il elle existe) aﬁn de trouver la fonction
F1 (x) qui caracte´rise celle du pre´-distorseur. Ge´ne´ralement F2 (x) est de´termine´e graˆce
a` des mesures prises sur des valeurs d’entre´es sorties et de l’ampliﬁcateur de puissance.
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Graˆce a` cette fonction (suppose´e inversible), la fonction F1 (x) est de´termine´e de sorte a`
fournir a` n’importe quelle valeur du signal d’entre´e une valeur e´quivalente pre´-distordue a`
la sortie du dispositif non-line´aire.
Le dispositif global se comportera donc comme un syste`me ayant une fonction de
transfert line´aire selon la relation (C.4).
F2 [F1 (x)] = x. (C.4)
Figure C.4 – Les 3 types de “Pre´-Distorsion” (PD).
Suivant l’emplacement du pre´-distorseur dans le syste`me de compensation, les tech-
niques de “Pre´-Distorsion” peuvent eˆtre classe´es en trois groupes [155, 156] :
• la “Pre´-Distorsion” en RF
• la “Pre´-Distorsion” en FI (Fre´quence Interme´diaire)
• la “Pre´-Distorsion” en BdB (bande de base)
Cette distinction est illustre´e par la Figure C.4.
Comme la caracte´ristique de l’ampliﬁcateur de´pend de la tempe´rature, on comprend
aise´ment qu’une fonction F1 (x) calcule´e pour une fonction F2 (x) observe´e a` une tempe´rature
T1 donne´ ne puisse compenser de fac¸on optimale une autre fonction F2 (x) observe´e a`
une tempe´rature T2 [157, 158]. Selon donc la variation du parame`tre T , on observe un
de´se´quilibre progressif de la compensation. Dans ces conditions, l’incorporation d’une ac-
tion adaptative est ne´cessaire pour suivre et corriger (si besoin) cette variation. Le vieillis-
sement de l’ampliﬁcateur inﬂue aussi sur sa caracte´ristique. Suivant donc l’utilisation d’une
action adaptative ou pas, la technique de “pre´-distorsion” est soit :
• Adaptative
• Non adaptative
Aussi de nombreuses e´tudes sur la technique de “pre´-distorsion” se sont faˆıtes a` partir
de caracte´ristiques d’ampliﬁcateurs sans prise en compte de l’eﬀet me´moire. Mais avec
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l’usage de signaux (tre`s) large bande dans les syste`mes de communications actuels, les
eﬀets de me´moire de l’ampliﬁcateur ne peuvent eˆtre ignore´s.
Avec cette nouvelle spe´ciﬁcation, la technique de “pre´-distorsion” peut eˆtre de nouveau
classiﬁe´e suivant ce nouveau crite`re. On rencontre donc dans la litte´rature des techniques
de “pre´-distorsion” combinant plusieurs de ces crite`res. Par exemple dans [159], les auteurs
ont propose´s une technique de “pre´-distorsion” nume´rique adaptative avec prise en compte
de l’eﬀet de me´moire base´e sur le calcul ite´ratif d’une post-distorsion ﬁctive.
L’approche de la pre´-distorsion nume´rique bande de base adaptative et prenant en
compte les eﬀets me´moires [159, 160] est relativement re´cente (quelques anne´es) et ne´cessite
des e´tudes plus approfondies. Il semble e´vident que la rapidite´ des processeurs (DSP,
FPGA) vont permettent a` l’avenir de traiter de bandes passantes de plus en plus larges.
Cette me´thode de pre´-distorsion semble donc tre`s prometteuse.
4.3 Les me´thodes de “Feed-Back”
Les me´thodes de “Feed-Back” (FB) sont des techniques de line´arisation. Compara-
tivement aux me´thodes de “pre´-distorsion” qui sont re´alise´es a` partir du mode`le (de la
caracte´ristique non-line´aire) de l’ampliﬁcateur, les me´thodes “Feed-back” sont base´es sur
la comparaison entre´e-sortie de l’ampliﬁcateur pour corriger les distorsions introduites par
celui-ci.
Avant d’eˆtre utilise´ pour line´ariser les ampliﬁcateurs de puissance, les techniques “Feed-
back” sont beaucoup utilise´es dans l’automatique non-line´aire [156].
4.3.1 Les me´thodes du direct “Feed-Back”
Le principe repose sur un bouclage de l’ampliﬁcateur de puissance comme montre´ par
la Figure C.5. On montre que le gain total Gc est alors Gc =
G
1+KG . Le principe re´side
dans le fait que si KG >> 1, alors Gc  1/K et l’ampliﬁcateur n’inﬂuence plus la fonction
d’ampliﬁcation.
Ce syste`me de line´arisation ne convient pas pour des signaux large bande puisque le
gain de boucle diminue en haute fre´quence. Du fait de ces inconve´nients, les me´thodes
Indirect Feed-back vont eˆtre pre´sente´es.
K
Ampliﬁcateur
de Puissance
G
Figure C.5 – Principe du direct “Feed-Back”.
4.3.2 Les me´thodes du Indirect “Feed-Back”
La technique “Indirect RF Feed-back” appele´ aussi “Envelope Feed-back ” est une
technique de line´arisation base´e dont le principe est de re´duire les distorsions cause´es par
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la non-line´arite´ de l’ampliﬁcateur de puissance par une approche de comparaison.
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Figure C.6 – Principe de la me´thode “Indirect Feed-Back”.
En eﬀet, pour s’aﬀranchir d’une e´tude pre´alable sur la mode´lisation de l’ampliﬁcateur,
la technique “Indirect RF Feed-back” comme toutes les autres me´thodes utilisant une
re´tro-action, corrige de manie`re dynamique les non-line´arite´s engendre´es par l’ampliﬁca-
teur en utilisant un signal de controˆle issu de la comparaison entre le signal d’entre´e et
le signal de sortie de l’ampliﬁcateur. Ces techniques sont base´es sur la comparaison par
opposition aux techniques base´es sur un mode`le. La technique “Indirect RF Feed-back”
fut invente´e en 1941 par F.E Terman et R. R. Buss [161]. Son principe est illustre´ par la
Figure C.6.
Le signal RF d’entre´e tout comme le signal de sortie est de´double´ par le biais d’un
coupleur puis, chacun de ces signaux passent dans un de´tecteur d’enveloppe. Les deux en-
veloppes obtenues sont compare´es pour fournir un signal d’erreur ou un signal de controˆle,
qui apre`s ﬁltrage est utilise´ pour commander un controˆleur de gain dans le chemin RF.
Ce controˆleur agit sur l’enveloppe du signal RF, lequel attaque ensuite l’ampliﬁcateur
RF de puissance. L’enveloppe du signal de sortie re´sultant est ainsi line´arise´e a` un degre´
de´termine´ par le gain de la boucle du syste`me [34].
La technique “Indirect RF Feed-back” ne compense que les distorsions en amplitude
(AM/PM) et pour ce faire elle n’est pas commode pour la line´arisation des ampliﬁcateurs
de classe C. Un autre inconve´nient est le retard occasionne´ soit lors de la de´tection ou
soit lors de la comparaison des enveloppes. Ces retards peuvent re´duire ou e´liminer les
corrections de distorsions re´alise´es.
Comme dit plus haut, les retards dans les comparaisons tout comme les limitations
de la largeur de bande de l’ensemble du circuit lie´ au comparateur font de la technique
“Indirect RF Feed-back” une technique exclusivement applicable que sur des signaux a`
bande e´troite [41].
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4.3.3 La me´thode du “polar Feed-Back”
La technique “Polar Loop” est une technique de line´arisation base´e sur une comparai-
son [2].
 
	
	

		

 
	
 

		


 
!	

		
&

"	
&
%
!%
'"


 



&
$"*	
&

,	-
	: 	 &
$"
;
 <=


&	 
'"
$"
%
Figure C.7 – Principe de la me´thode “‘polar Feed-Back”.
C’est essentiellement une ame´lioration de la technique “Indirect RF Feed-back ” et
permet de ce fait une correction a` la fois de la phase et de l’amplitude (AM/PM et
AM/AM). Le “Polar Loop” permet de surmonter l’incapacite´ de la technique “Indirect
RF Feed-back” a` corriger les distorsions AM-PM. Ce syste`me s’applique a` n’importe quel
type de modulation. Il est en revanche limite´ aux signaux a` bandes e´troites. La technique
“Polar Loop ” est une technique de line´arisation propose´e pour la premie`re fois en 1979
par V. Petrovic et W. Gosling [162]. Elle est connue e´galement sous le nom de “Polar
Feed-back”. Le sche´ma de principe est illustre´ par la Figure C.7.
Tout le processus de traitement du signal dans cette technique se fait a` fre´quence
interme´diaire (FI). Le signal d’entre´e (FI) est de´compose´ en ses composants polaires. Am-
plitude et phase sont alors compare´es respectivement avec leurs correspondants issus du
signal de sortie de l’ampliﬁcateur [163]. Le signal de sortie e´tant pre´alablement pre´leve´
par le biais d’un coupleur puis transpose´ en fre´quence interme´diaire. Le signal d’erreur de
phase re´sultant controˆle un VCO (“Voltage Controller Oscillator”) qui attaque l’ampliﬁ-
cateur avec un signal module´ en phase. De meˆme, le signal d’erreur d’amplitude module
le collecteur de l’ampliﬁcateur.
Un proble`me commune´ment observe´ dans la technique “Polar Loop” dans les re´sultats
de simulations comme en pratique est son incapacite´ a` corriger les produits d’intermodu-
lations d’ordre e´leve´s. Ce qui a pour conse´quence des retards de phase et e´galement des
eﬀets ine´vitables sur la bande passante des comparateurs [32]. D’autre part, les bandes
passantes pour les boucles d’amplitude et de phase sont diﬀe´rentes, pour la plupart des
modulations. Le gain de boucle disponible est donc limite´ par l’une ou part l’autre des deux
boucles (ge´ne´ralement la boucle de phase). Le re´sultat, pour l’une ou pour l’autre des dis-
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torsions (AM/AM et AM/PM) est qu’elle est corrige´e a` un degre´ moindre (ge´ne´ralement
AM/PM), ce qui limite les performances du syste`me.
4.3.4 La me´thode du “cartesian Feed-Back” (ou “cartesian loop”)
La technique “Cartesian Loop” aussi appele´e “Cartesian Feed-back” a e´te´ invente´e en
1975 par D. C. Cox [164].
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Figure C.8 – Principe de la me´thode “cartesian loop”.
Mais c’est V. Petrovic qui de´veloppa et pre´senta cette technique en 1983 [165]. C’est
une technique de line´arisation en bande de base. Elle a e´te´ utilise´e dans de nombreuses
architectures radio mobiles, en particulier dans les syste`mes travaillant dans la bande de
220 MHz aux Etats Unis. Des publications existent e´galement sur son e´ventuel application
sur des syste`mes de satellite [44, 166]. Le principe de cette technique est illustre´ par la
Figure C.8.
Les composantes I(in) et Q(in) d’entre´e sont passe´es a` travers un correcteur diﬀe´rentiel
avant d’eˆtre module´ pour donner un signal RF qui va eˆtre ampliﬁe´. A` la sortie de l’am-
pliﬁcateur, une partie du signal distordu est re´cupe´re´ puis de´module´ pour donner les
composantes I (out) et Q(out) qui sont ensuite compare´s avec les signaux bande de base
d’entre´e [32]. Le signal d’erreur re´sultant est le signal de compensation ne´cessaire pour
rendre l’ampliﬁcateur line´aire. En d’autre termes, il peut eˆtre vu comme un signal de
pre´-distorsion.
La “cartesian loop” a l’avantage d’eˆtre plus simple que la “polar loop” et applicable a`
tout type de modulation. Les caracte´ristiques AM/AM et AM/PM sont line´arise´es. Une
des limites principales de cette technique est la bande passante limite´e due au de´lai de la
boucle et donc ses diﬃculte´s a` traiter des signaux de bande large [167].
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4.4 Conclusion
Les signaux DVB-S2 utilisent des modulations particulie`res (APSK) pour be´ne´ﬁcier
a` la fois d’une distance maximale entre les points de la constellation (comme pour la
QAM) tout en limitant les de´gradations lie´es aux non-line´arite´s (comme pour la PSK).
L’ analyse du PAPR de ces formes particulie`res de modulations ont montre´ que le PAPR
augmente avec le nombre d’e´tats de la modulation et pour des besoins de transmission
eﬃcace(ampliﬁcation a` rendement maximal et avec le minimum de non-line´arite´) il y a
besoin de re´duire le PAPR de ses signaux.
Outre la re´duction du PAPR, il convient aussi de line´ariser l’ampliﬁcateur de puis-
sance. Parmi les solutions propose´es pour ame´liorer la line´arite´ de l’ampliﬁcateurs, plu-
sieurs d’entre elles sont diﬃcilement inte´grables dans un syste`me embarque´ pour des
conside´rations de poids et de place ou supposent soit l’utilisation d’une architecture
complexe (“Feed-forward”, “cartesian loop”). Par contre les syste`mes base´s sur une pre´-
distorsion malgre´ des performances en line´arite´ moins importantes, ont l’avantage d’une
mise en oeuvre beaucoup plus simple.
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Re´sume´
L’OFDM pour “Orthogonal Frequency Division Multiplexing” est une technique de
modulation multiporteuses sophistique´e qui a fait ses preuves dans le domaine de la com-
munication sans ﬁl permettant aux technologies actuelles d’atteindre un de´bit de trans-
mission e´leve´. Elle est utilise´e dans la plupart des standards de communication tels que
le DAB, le DVB-T, les re´seaux locaux sans ﬁl (WLAN), le WIMAX. Elle est en phase
de normalisation dans le LTE (“Long Term Evolution”) pour la future norme de re´seau
mobile de quatrie`me ge´ne´ration (4G).
L’inconve´nient majeur de la modulation OFDM est qu’elle engendre des signaux tem-
porels a` forte variation d’amplitude caracte´rise´e par un PAPR (“Peak-to-Average Po-
wer Ratio”) e´leve´. Cette caracte´ristique rend les signaux OFDM tre`s sensibles aux non-
line´arite´s des composants analogiques, en particulier celles de l’ampliﬁcateur de puissance
[“High Power Ampliﬁer” (HPA)].
L’objectif de cette the`se a consiste´ a` de´velopper et analyser des techniques de re´duction
du PAPR de type “ajout de signal” a` compatibilite´ descendante. Ces techniques ont e´te´
de´veloppe´es dans le souci de satisfaire les contraintes (consommation et inte´gration) d’un
syste`me embarque´.
Dans cette the`se, nous avons d’abord e´tudie´ the´oriquement les performances des tech-
niques “ajout de signal” dites de “distorsions, et nous avons ensuite de´veloppe´ deux nou-
velles techniques “ajout de signal” a` compatibilite´ descendante.
Mots cle´s : OFDM, PAPR, Ampliﬁcateur de Puissance, “ajout de signal”
Abstract
OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) is a sophisticated multicarrier
modulation technique used in the ﬁeld of wireless communication enabling current tech-
nologies to achieve a high transmission rate. It is used in most communication standards
such as DAB, DVB-T, Wireless Local Area Networks (WLAN), WiMAX. It is undergoing
standardization in the LTE (Long Term Evolution) standard for the fourth generation
mobile (4G).
The major drawback of OFDM is that it generates temporal signals with high am-
plitude variations characterized by a high PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) This
feature makes the OFDM signals very sensitive to non-linearities of analog components,
particularly those of the High Power Ampliﬁer (HPA).
The objective of this thesis has been to develop and analyze techniques for PAPR
reduction known as “adding signal” which are backwards compatible. These techniques
have been developed in order to satisfy the constraints (consumption and integration) of
an embedded system.
In this thesis, we ﬁrst studied theoretically the performance of “adding signal” tech-
niques known as distortion techniques, and then we developed two new backwards com-
patible “adding signal” techniques.
Keywords : OFDM, PAPR, High Power Ampliﬁer, “adding signal” techniques
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